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RÉSUMÉ 
Les problèmes de la qualité de fonde électrique constituent l'une des préoccupations 
majeures des fournisseurs de l'énergie et des organismes spécialisés en qualité d'énergie. Ce 
sujet a gagné davantage d'ampleur avec l'utilisation ascendante des convertisseurs de 
l'énergie électrique dans la majorité des applications industrielles et domestiques. Dans le 
cadre de cette thèse, on s'intéresse plus particulièrement au type des convertisseurs 
continu/alternatif dont le fonctionnement adéquat implique la parfaite régulation du bus DC 
de tension, l'atténuation des harmoniques de courants, la compensation de l'énergie réactive 
et la maximisation du rendement énergétique. Ces différents critères doivent être maintenus 
pour diverses conditions de fonctionnement, c'est-à-dire indépendamment des variations 
paramétriques auxquelles le système peut être sujet. 11 s'avère donc indispensable d'adopter 
des techniques de commande efficaces, ce qui passe par une modélisation correcte du 
convertisseur. 
On se propose, en un premier temps, de mettre en place une plate-forme expérimentale pour 
la validation des différents concepts théoriques proposés. Pour ce faire, on a conçu et mis en 
œuvre un redresseur triphasé non polluant de 1.5 kVA, alimentant des charges purement 
résistives. Une étude comparative de différentes topologies non polluantes nous a incité à 
choisir le redresseur triphasé trois-nivaux à trois interrupteurs, communément connu sous le 
nom "convertisseur de Vienne". Le choix de cette topologie a été motivé par ses avantages 
point de vue simplicité de circuiterie, rendement énergétique élevé et très hautes 
performances pour la correction de facteur de puissance. L'approche de design proposée dans 
ce travail est générale, et peut être facilement adaptée à des prototypes de plus grande 
puissance. 
La deuxième étape consiste à caractériser le plus précisément possible les dynamiques du 
convertisseur. La technique de la moyenne sur une période de commutation est alors utilisée 
pour développer le modèle d'état moyen du convertisseur. Le modèle ainsi obtenu présente 
de très fortes variances dans le temps, le rendant difficiles à exploiter pour des fins de 
commande. Une transformation adéquate des rapports cycliques, ainsi que l'expression des 
variables d'état instantanées dans le repère synchrone dqo, permettent de résoudre cet 
inconvénient. Par la suite, le modèle moyen obtenu est utilisé pour dériver le modèle statique 
(au point de foncfionnement nominal) et le modèle en régime de pefits signaux. Ces 
différents modèles du convertisseur sont validés en temps réel sur le prototype expérimental, 
moyennant la carte de commande DSI 104 de dSPACE® et l'environnement Real-Time 
Workshop de Matlab. Les oufils de validation du modèle moyen sont basés sur l'analyse des 
trajectoires dans le plan de phase et des réponses temporelles. Pour le modèle fréquentiel, on 
utilise la fameuse technique de perturbation en petits signaux et les diagrammes de Bode. 
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Une fois la fiabilité des modèles proposés est prouvée, on procède à la conception des lois de 
commande. Dans ce contexte, deux avenues sont empruntables: soit une technique de 
commande linéaire utilisant le modèle linéaire invariant dans le temps du convertisseur, soit 
une technique de commande non-linéaire, conçue sur la base du modèle d'état moyen. Pour 
la première approche, on se propose d'étudier les performances d'un nouveau concept, qu'est 
la commande quasi-linéaire. Cette technique présente plusieurs atouts, tels que sa simplicité 
de conception et d'implantation, mais présente également les limitations des techniques de 
commande linéaires. Ces dernières sont particulièrement mises en évidence lors de régimes 
de fortes perturbations. Des stratégies de commande non-linéaire et non-linéaire adaptative 
sont alors proposées, et permettent d'améliorer les dynamiques transitoires du système. 
La synthèse des différentes lois de commande proposées permet de conclure que les 
techniques non-linéaires sont incontestablement les plus robustes face aux diverses 
perturbations. Cependant, ils requièrent des efforts de mesure assez élevés. La réduction du 
nombre de capteurs dans le circuit apparaît donc comme une nouvelle préoccupation à 
prendre en compte. On propose alors de reconstruire numériquement les tensions AC et DC 
du convertisseur, utilisant un observateur non-linéaire de type filtre de Kalman étendu. Les 
variables estimées sont ensuite utilisées à la place de leurs contreparties mesurées pour 
réimplanter la commande non-linéaire. Les résultats obtenus sont assez satisfaisants. 
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ABSTRACT 
The problems of electric waveform quality constitute one of the major 
préoccupations of energy distributors and specialized organisms in power quality issues. 
This topic has gained more and more interest with the ascending use of power converters in 
almost industrial and domestic applications. In this thesis, the main interest is oriented to 
AC/DC converters, that adéquate opération implies perfect régulation of the DC bus 
voltage, atténuation of current harmonie émission levels, compensation of reactive power 
and maximization of energetical efficiency. Thèse différent criteria should be maintained for 
diverse operating conditions, i.e. independently of parametric variations to which the System 
may be subject. It is, therefore, necessary to adopt efficient control techniques, which 
imperatively requires a correct modeling of the converter. 
First, an expérimental platform is put in place for the practical validation of the proposed 
theoretical concept. For this aim, we hâve designed and developed a 1.5 kVA three-phase 
power factor correction switched-mode rectifier, feeding purely résistive loads. A 
comparative study of différent PFC-SMR topologies incited us to choose the three-
phase/level/switch rectifier, commonly known as "Vienna converter". The choice of such a 
topology has been motivated by its advantages point of view simplicity of circuitry, high 
efficiency and very good performance in power factor correction. The proposed design 
approach is gênerai, and may be adapted to higher rated power prototypes. 
The second step consists of characterizing the most precisely possible the converter 
dynamics. The averaging technique is, therefore, used to develop the state-space model of 
the converter. The resulting model présents important variations into time, thus being hard 
to exploit for control design purposes. An adéquate transformation of duty cycles, added to 
th expression of instantaneous state variables in the synchronous référence frame dqo allow 
overcoming this inconvenience. After that, the obtained averaged model is used to dérive 
both static model (at the nominal operating point) and the small-signal model. Thèse 
différent converter models are validated in real-time on the expérimental prototype, by 
means of the controller board DS 1104 of dSPACE® supported by the environment Real-
Time Workshop of Matlab. The validation tools of the large-signal model are based on the 
analysis of phase-plane trajectories and time responses. Regarding the frequency model, we 
hâve used the famous small perturbation technique and the Bode diagrams. 
Once the reliability of the proposed models is proved, we proceed to the design of control 
schemes. In this context, two avenues are possible: the use of linear control techniques 
based on the linear time invariant version of the converter model, or the use of nonlinear 
Vlll 
control technique based on the averaged model of the converter. Regarding the first 
approach, we opted for the study of a new concept, which is the quasi-linear control. This 
technique présents several advantages, such as its simplicity of design and implementation, 
but présents also the same limitations as other linear techniques in controlling nonlinear 
Systems. The latter are especially put into évidence during severe perturbations régimes. 
Nonlinear and nonlinear adaptive control stratégies are, then, proposed thus improving the 
transient dynamics of the system. 
The synthesis of the différent proposed control schemes leads to conclude that the nonlinear 
techniques are definitely the most robust face to varions disturbances. Hence, they prove to 
request a high sensing effort. Consequently, the optimization of the sensors number in the 
expérimental circuit appears as a new préoccupation to take into account. The proposed 
solution is the numerical reconstruction of the converter AC and DC voltages, using an 
extended Kalman filter as nonlinear observer. The estimated variables are, thereafter, used 
instead of their measured counterparts to re-implement the nonlinear control scheme. The 
obtained results are very satisfactory. 
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INTRODUCTION 
Les convertisseurs statiques ont toujours été dotés d'une grande importance dans le 
domaine de génération et de conversion de l'énergie électrique, vu la nécessité d'interfaçage 
entre le réseau électrique et la majorité des applications domestiques et industrielles. Cet 
intérêt n'a cessé de croître avec l'apparition continue de nouveaux besoins de la part du 
consommateur d'une part, et de nouvelles exigences de la part des fournisseurs d'autre part. 
Dans le cadre de la présente thèse, on s'intéresse au cas particulier des convertisseurs 
courant alternatif/courant continu, qui a connu un véritable essor depuis la prolifération des 
circuits électroniques dans notre vie courante. Ce type de conversion est utilisé dans 
diverses applications industrielles, dont on cite principalement: 
• Les alimentations continues utilisées en télécommunication et en informatique, 
• L'industrie électrochimique pour l'électrolyse et la galvanisation, 
• Le transport ferroviaire et les engins de traction, 
• Les entraînements de moteur à courant alternatif ou continu, 
• Les transmissions hautes tensions des réseaux électriques (HVDC transmission), 
• Les génératrices éoliennes, etc. 
Pour longtemps, la tendance était d'utiliser des ponts à diodes pour leur faible coût et la 
facilité de leur dimensionnement et mise en oeuvre. De plus, ces circuits se prêtent bien à 
grand nombre d'applications en électronique de puissance, où la régulation de la tension de 
sortie et la bidirecdonnalité de puissance ne sont pas requises. Cependant, il est bien connu 
que de tels redresseurs sont fortement non linéaires et absorbent un courant hautement 
distorsionné du réseau électrique. Ce courant est caractérisé par un contenu harmonique très 
élevé, intolérable par les normes nationales et internationales en termes de limites 
d'émissions harmoniques. Plusieurs approches ont été adoptées en vue de l'atténuation des 
harmoniques de courants indésirables. Certaines consistent à augmenter le nombre de diodes 
afin de pousser davantage le rang d'harmoniques dominantes. D'autres utilisent des filtres 
(L-C) insérés entre le redresseur et le réseau. Cependant, de telles approches entraînent une 
sophistication significative de la circuiterie, et par suite l'augmentation des coûts et la 
diminution de la fiabilité. En plus de l'encombrement et des coûts, ces solutions ne 
permettent, généralement, aucune régulation de la tension côté DC, et présentent un 
véritable risque de résonance entre les éléments réactifs et l'impédance variable du réseau. 
Les problèmes du réseau électrique avec les harmoniques de courants ne sont pas limités 
aux redresseurs triphasés, et datent de plusieurs années auparavant. Ds ont conmiencé avec 
l'utilisation des redresseurs à arc de mercure pour l'électrificadon des chemins de fer, ainsi 
que l'apparition des entraînements des moteurs DC à vitesse variable dans l'industrie. 
Depuis, le nombre et type d'équipements générateurs d'harmoniques n'ont cessé 
d'augmenter, incluant les ordinateurs, les imprimantes, les téléviseurs, les lampes 
d'éclairage, les climatiseurs, les pompes à chaleur, etc. Par conséquent, le problème 
d'harmoniques a pris une plus grande ampleur ce qui a nécessité la mise en place de 
nouvelles procédures pour la prévention et la protection contre les effets indésirables des 
harmoniques. Ces effets sont nombreux et nuisent aussi bien au réseau électrique qu'aux 
équipements industriels et domestiques qu'il alimente. On en cite principalement: la 
surcharge du neutre, la surchauffe et le raccourcissement de la durée de vie des 
transformateurs, le disfonctionnement des disjoncteurs à courant résiduel, la perte de 
synchronisation des équipements de commande, l'effet de peau sur les conducteurs, la 
distorsion de la tension au point de couplage commun (PCC), etc. Les différentes 
défaillances, causées par les harmoniques, sont particulièrement coûteuses pour l'industrie 
et le commerce. Ces coûts sont liés à l'endommagement des équipements, la perte 
provisoire de production, le redémarrage, le non-respect des échéanciers et les éventuelles 
pertes de contrats. À titre d'exemple, la défaillance de deux transformateurs peut entraîner 
en Europe une perte de 600 000 € et de 3 jours de production dans une entreprise de verre. 
Dans une banque, un incendie causé par la surchauffe du neutre peut entraîner une perte 
financière de l'ordre de 1 million d'euros. La perte de puissance dans un édifice de 
télécommunications peut coûter jusqu'à 30 000 € par minute. De récentes études en Europe 
estiment les pertes causées par les harmoniques à 10 milliards d'euros par an [1]. Les pertes 
sont également aussi énormes aux USA, où les problèmes de qualité d'énergie en général 
coûtent aux alentours de 120 milliards de dollars à l'économie américaine, dont les 
harmoniques détiennent une part importante, soit un pourcentage de 50 à 67%. Idem au 
Canada, les chiffres enregistrés en 2001 sont de l'ordre de 1.2 milliards de dollars canadiens 
par an. Selon les prévisions des experts, on devrait s'attendre à une croissance continue de 
ces pertes durant les années futures. 
Face à ce sérieux problème, les normes instaurées par des organismes internationaux, tels 
que IEEE, et les fournisseurs d'énergie, se veulent de plus en plus strictes vis-à-vis des taux 
d'émissions harmoniques admissibles. On en cite principalement la norme IEEE-519 qui 
dédie toute une section à la description des effets des harmoniques avant de donner les 
recommandations pour les clients individuels et les entreprises sous forme de limites sur les 
harmoniques de courants et de tensions au point de couplage commun [2]. Un exemple de 
normes d'émissions harmoniques nationales sont celles d'Hydro-Québec, inspirées de la 
norme EEC 6100-4-7 [3]. Elles sont rapportées dans tableau 0.1. 
Selon le guide des limites d'émission des installations de clients raccordées au réseau de 
transport d'Hydro-Québec® [4], "D s'agit de taux de courants harmoniques (In/Ir) exprimés 
en pourcentage du courant de ligne correspondant à la puissance de référence de 
l'installation du client. Les limites sont fonction de la puissance de court-circuit du réseau 
(Sec) par rapport à la puissance de référence de l'installation du client (Sr) et elles s'évaluent 
au point de couplage de l'installation du client au réseau de transport". 
Tableau 0.1 
Limites d'émissions des harmoniques de courants (Hydro-Québec®) 
Harmoniques impaires 
Scc/S, 
<20 
>20 et <50 
>50 et <200 
>200 
n=3 
1 
1,5 
2 
3 
n=5 
1.2 
2 
3 
4 
n=7 
0.8 
1.5 
2 
3 
n=9 
0,5 
0,75 
1 
1,25 
n=11, 
0,5 
1 
1,5 
2 
13 17<n<23 
0,4 
0,65 
I 
1,5 
23<n<35 
0,3 
0,45 
0,7 
1 
n>35 
0,2 
0,3 
0,5 
0,7 
harmoniques paires 
sjs, 
<20 
>20 et <50 
>50 et <200 
>200 
n=2 
0,75 
1 = 1 
1,5 
2,2 
n=4 
0,5 
0,75 
1 
1,5 
n=6 
0,3 
0,45 
0.6 
1 
n=8 
0,2 
0,3 
0,4 
0,6 
n>10 
0,15 
0,25 
0,3 
0,4 
Tel que mentionné en début de cette introduction, la conversion AC/DC constitue le thème 
central de cette thèse. Dans ce contexte, les redresseurs triphasés à absorption sinusoïdale de 
courant, ou encore non polluants, constituent une solution efficace quant à l'amélioration de 
la qualité de l'onde et la compensation des harmoniques de courants. L'apparition de tels 
circuits a été motivée par la rapidité de plus en plus accrue des interrupteurs commandables, 
ainsi que le progrès omni croissant des circuits analogiques et des calculateurs numériques. 
Les redresseurs AC/DC à absorption sinusoïdale de courant ont constitué un tournant décisif 
dans le secteur de la conversion AC/DC, et leur évolution structurelle et fonctionnelle n'a 
cessé de croître durant ces dernières années. Cette prolifération a été encouragée davantage 
par l'apparition des nouvelles tendances vers les énergies renouvelables, en début des 
années 2000. Il existe actuellement sur le marché une large gamme de topologies de plus en 
plus sophistiquées, permettant de répondre aux exigences accrues des consommateurs et de 
certaines technologies de pointe telles que la médecine, l'aéronautique, l'aérospatial, etc. 
Cependant, cette complexification des architectures a également donné lieu à des difficultés 
additionnelles sur les plans de la conception, la modélisation et la commande. Ces trois 
thèmes constituent également les avenues de contribution de cette thèse, à travers une 
application bien particulière de redresseur triphasé trois - niveaux. 
Dans le premier chapitre, on effectuera le survol bibliographique des travaux ayant abordé 
les principales topologies des redresseurs triphasés non polluants, ainsi que leurs diverses 
techniques de modélisation et de commande. Dans le second chapitre, et en vue de la 
validation expérimentale des différents concepts théoriques proposés dans la thèse, on 
proposera une méthodologie détaillée de conception d'un redresseur triphasé trois - niveaux 
à trois interrupteurs de puissance 1.5 kW. La partie logicielle utilisée pour la commande en 
temps réel du convertisseur, ainsi que les différents circuits secondaires constituant le 
montage expérimental seront également décrits dans ce chapitre. Le troisième chapitre 
présentera le principe de fonctionnement du redresseur étudié. On y proposera, par la suite, 
trois modèles différents du convertisseur (statiques, en petits et en larges-signaux) décrivant 
son fonctionnement dans diverses plages d'opération. Ces modèles théoriques seront 
également vérifiés expérimentalement, moyennant le prototype expérimental mis en place et 
la carte de commande DS 1104 de dSPACE®. Les chapitres 4, 5 et 6 présentent trois 
techniques de commande différentes, adoptées pour commander le redresseur, à savoir les 
commandes quasi-linéaire, non linéaire et non linéaire adaptative. Ces chapitres engloberont 
les développements théoriques, ainsi que les résultats de simulation et expérimentaux de ces 
trois techniques de commande. Dans le chapitre 7, on effectuera la synthèse des résultats 
obtenus, afin de mettre au point les avantages et inconvénients de chaque méthode. Face au 
nombre important des variables mesurées dans la topologie étudiée, on s'est également 
proposé d'étudier la possibilité de reconstruction numérique des états du convertisseur, en 
vue d'une commande à moindres capteurs. Pour ce faire, la conception et l'implantation 
d'un observateur non linéaire de type filtre de Kalman étendu ont fait l'objet du chapitre 8. 
Les résultats obtenus par simulation et en temps réel sont rapportés et commentés dans ce 
chapitre. Les différents détails de calcul et schémas électriques sont rapportés dans les 
annexes. 
CHAPITRE 1 
PROBLÉMATIQUE E T REVUE D E LITTÉRATUR E 
1.1 Problématiqu e 
U s'agit de proposer des techniques de modélisation et de commande efficaces pour 
un redresseur triphasé trois niveaux à trois interrupteurs contrôlables de type bidirectionnels 
en courant et en tension (Vienne), en vue de son utilisation dans des applications conversion 
CA/CC de l'énergie avec faibles répercussions sur le réseau. Pour ce faire, le convertisseur 
doit fonctionner à facteur de puissance élevé et à faible taux de distorsion harmonique, avec 
une puissance massique importante. Il doit également fournir deux alimentations continues 
indépendantes et réglables aux charges de sortie, ayant des dynamiques très rapides. Ces 
performances doivent être assurées aussi bien en régime permanent que dans une large 
plage d'opération. En d'autres termes, le redresseur doit faire preuve de grande robustesse 
face à des conditions de perturbations sévères côtés réseau et charge, ainsi que de fortes 
variations et/ ou incertitudes paramétriques. 
Afin de pouvoir étudier adéquatement le redresseur choisi, il est intéressant, en un premier 
temps, de le situer par rapport à ses contreparties, et ce à travers une étude bibliographique 
exhaustive des différentes variantes de topologies non polluantes. Grâce à une telle étude, le 
redresseur choisi pourra être évalué objectivement, en se basant sur ses avantages et 
inconvénients par rapport aux autres topologies. Cette étape nous facilitera également les 
futures tâches de conception et d'optimisation du prototype expérimental. En un second 
temps, les aspects modélisation et commande de cette topologie doivent être étudiés avec 
une attention particu,lière. En effet, la modélisation constitue une étape clé quant à l'analyse 
du comportement dynamique et la commande des convertisseurs. La revue bibliographique 
proposée dans ce chapitre devrait, donc, faire le point sur les principales techniques de 
modélisation utihsées pour les convertisseurs de puissance. D'autre part, les objectifs ciblés, 
en termes de compensation harmonique et de régulation, ne peuvent être atteints sans 
l'adoption d'une technique de commande efficace. Le dernier volet de la revue littéraire 
sera, par suite, dédié aux principales techniques de commande proposées pour les 
redresseurs triphasés. 
1.1.1 Redresseur s triphasés non polluants 
1.1.1.1 Présentatio n générale 
Durant les dernières décennies, une large variante de topologies triphasées non polluantes 
est apparue sur le marché, ainsi constituant l'objet de divers travaux de recherche. Cette 
prolifération a été, certes, nourrie par la nécessité de satisfaire les normes et 
recommandations internationales, telles que IEEE-519 et IEC-555, qui se veulent de plus en 
plus strictes vis-à-vis du taux d'émissions harmoniques sur le réseau électrique. En plus de 
sa fonction fondamentale de conversion AC/DC, un redresseur non polluant doit remplir les 
critères suivants: 
• Une absorption quasi sinusoïdale de courant, 
• Une caractéristique résistive du fondamental des grandeurs AC, 
• La possibilité de régulation côté DC à une valeur de référence, 
• Une haute densité de puissance, 
Vu la diversité des topologies offertes, le choix d'un type ou d'un autre demeure étroitement 
lié au type d'application, ainsi qu'au niveau de puissance requis. La comparaison entre les 
différents redresseurs non polluants est généralement basée sur: le nombre d'interrupteurs 
(actifs et passifs), le taux d'utilisation de ces différents interrupteurs, la taille des éléments 
réactifs, le facteur de déplacement (FDP), le taux de distorsion harmonique (TDH), le 
facteur de puissance (FP), les harmoniques basses fréquences de courant (ordres 5,7, 11 et 
13), les possibilités de commande directe des courants de ligne et de régulation de la tension 
de sortie, la robustesse face aux déséquilibres des tensions sources, les efforts de mesure et 
la complexité de la commande [5]. 
La littérature classe les redresseurs triphasés non polluants selon les cinq critères suivants: 
1) Le type de commutation des interrupteurs: forcée ou spontanée (auto -
commutation), 
2) Commande des courants de lignes: active, passive ou hybride, 
3) L'isolation (ou non) de la tension de sortie, 
4) Le flux de puissance; unidirectionnel ou bidirecdonnel, 
5) Le mode de conducdon: continue ou discontinue, 
1.1.1.2 Principale s topologies de redresseurs triphasés non polluants 
1.1.1.2.1 Topologie s à commande passive de courants 
Ces redresseurs sont placés soit en série soit en parallèle du flux de puissance. Leur principe 
de fonctionnement repose sur la façon de compenser les harmoniques indésirables de 
courants. Les trois plus grandes catégories existantes sont présentées dans les sous-
paragraphes suivants. 
1.1.1.2.1.1 Compensatio n par un transformateur interphase 
On cite dans cette catégorie les convertisseurs à 12 (ou 18) diodes, avec ou sans isolation 
[6]. La configuration du circuit à 12 diodes est donnée dans figure  1.1 . Le transformateur 
d'interphase est inséré entre deux systèmes triphasés formés par six échelons de tensions et 
ème déphasés de 30°. Ceci entraîne un déphasage d'angle %  pour la 6 harmonique. Les 
•>ème 
tensions résultantes contiennent alors des composantes fréquentielles du 12 ordre et plus. 
Les harmoniques résultantes de courants sont diminuées par les inductances de lissage. Le 
taux d'atténuation obtenu par cette topologie est beaucoup plus important que pour les 
redresseurs conventionnels opérant à une même fréquence de commutation. 
Figure 1.1 Topologie  d'un redresseur  unidirectionnel à 12 diodes 
avec un transformateur d'interphase. 
1.1.1.2.1.2 Compensatio n par un filtre de rejet 
Le faible facteur de puissance généré par les redresseurs à diodes conventionnels, qui est 
théoriquement de 0.9, peut être nettement amélioré par insertion de circuits résonants série/ 
parallèle entre la source et le pont redresseur. La fréquence de résonance est réglée aux 
alentours de celle du bus AC, afin d'obtenir un facteur de puissance presque unitaire [7.]. 
Trois approches de commande sont possibles: (1) inductance de résonance variable, (2) 
capacité de résonance variable ou (3) fréquence de résonance constante par commande de 
l'angle de déphasage du courant redressé. Le principe de base de tels redresseurs est donné à 
la figure 1.2. 
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Figure 1.2 Topologie  avec circuit résonant de rejet. 
1.1.1.2.1.3 Compensatio n par un circuit auxiliaire d'injection du troisième harmonique 
La méthode de compensation des harmoniques de courants par injection du troisième 
harmonique a été proposée pour la première fois dans [8], puis généralisée dans [9]. 
L'injection de courant peut être passive, moyennant des transformateurs triphasés avec le 
secondaire en delta non chargé [10] ou un autotransformateur en zigzag [11]. Ce type est 
souhaitable pour des applications de hautes puissances et présente un rapport qualité/ prix 
assez intéressant. L'injection de courant peut également être acdve, si le réseau d'injection 
est formé par des interrupteurs commandables [12]. Le principe de fonctionnement de tels 
redresseurs est schématisé dans figure 1.3. 
2 
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Figure 1.3 Principe  général des topologies 
à injection de courants. 
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1.1.1.2.2 Topologie s à commande hybride de courant 
Le terme hybride réfère à l'association de deux étages, l'un étant passif et l'autre actif, afin 
d'assurer les fonctions de redressement et de mise en forme du courant AC. Ce type de 
redresseurs peut être monté soit en série soit en parallèle entre la source et la charge. 
1.1.1.2.2.1 Redresseurs hybrides séries 
Dans cette catégorie, on cite principalement le pont triphasé à diodes suivi d'un hacheur 
élévateur [13], représenté dans figure 1.4. 
l\ l\  l\ 
l\ 2\  2\ 
j '~y~Y'V~^ ^ T  ° 
Figure 1.4 Exemple  de redresseur hybride série 
unidirectionnel: pont redresseur  à 
diodes et hacheur élévateur. 
La présence du circuit actif en amont du pont redresseur permet de diminuer la valeur de 
l'inductance de lissage et de contrôler la tension côté DC. Le remplacement des diodes de 
redressement par des thyristors, avec un thyristor additionnel de retour permet l'inversion 
du flux de puissance, permettant ainsi d'étendre la topologie précédemment décrite aux 
applications bidirectionnelles. Le circuit correspondant à cette description est donné dans 
figure 1.5. Malgré les avantages en termes de coûts, ces deux topologies souffrent de pertes 
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importantes et de pauvres qualités d'ondes dans certaines applications, comme les 
télécommunications par exemple. Pour pallier ces inconvénients, une solution a été 
proposée, consistant à la duphcation de l'étage DC avec intercalage d'un autotransformateur 
en zigzag entre le pont à diodes et les deux hacheurs élévateurs. 
Figure 1.5 Exemple  de redresseur hybride série 
bidirectionnel: pont redresseur 
à thyristors et hacheur élévateur. 
Cette configuration a donné naissance au redresseur de Minnesota [14], schématisé dans 
figure 1.6 . Le rôle de l'autotransformateur consiste à réinjecter les composantes 
homopolaires du courant (3^ *"^  harmoniques), générées à la sortie du pont redresseur, dans 
les courants d'entrée. De cette manière, on parvient à diminuer l'amplitude des harmoniques 
basses fréquences du courant à des valeurs inférieures à 3% [15]. 
1.1.1.2.2.2 Redresseur s hybrides parallèles 
Cette catégorie englobe les filtres actifs et hybrides, constituées respectivement d'éléments 
actifs ou d'une combinaison d'éléments actifs et passifs. Ds servent à compenser les 
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harmoniques de courants générées par les charges non-linéaires, telles que les systèmes 
d'entraînements, les ponts redresseurs, les systèmes d'éclairage, etc. Ce type de redresseurs 
offre une meilleure fiabilité par rapport aux filtres passifs présentant plusieurs 
inconvénients, tels que leur faible rendement énergétique, le risque de résonance, leur 
sensibilité face aux variations paramétriques de la charge et du réseau, etc. 
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Figure 1.6 Topologie  du redresseur de Minnesota. 
1.1.1.2.3 Topologie s à commande active de courant 
Cette famille de redresseurs est généralement formée par des systèmes triphasés directs, 
mais peut également se présenter sous la forme d'une combinaison de systèmes monophasés 
[16]. On y distingue principalement deux grandes classes: les topologies avec tension de 
sortie isolée et celles ave tension de sortie non isolée. 
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1.1.1.2.3.1 Redresseur s à commande directe de courant avec tension de sortie isolée 
On énumère deux types d'isolation galvanique pour le bus de tension DC: 
1) Isolation à la fréquence du réseau: moyennant un transformateur, telle que la 
topologie à deux interrupteurs avec transformateur de Scott [17], rapportée dans 
figure 1.7. 
Figure 1.7 Exemple  de redresseur à tension de sortie isolée 
(isolation à la fréquence du réseau par un 
transformateur de Scott). 
2) Isolation hautes fréquences: soit par association de redresseurs non isolés et de 
hacheurs isolés, soit moyennant un seul étage de conversion de puissance. Pour les 
topologies à deux étages, les tâches de redressement et mise en forme du courant 
sont assurées par le premier étage, alors que celles d'isolation hautes fréquences, 
correspondance entre les niveaux de tension et de courants et commande de la 
tension de sortie sont assurées par le second étage [18]. Un exemple de ce type de 
redresseurs est donné dans figure 1.8. 
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Premier étage Deuxième étage 
Figure 1.8 Exemple  de redresseur à 2 étages avec isolation 
galvanique hautes fréquences. 
En ce qui conceme les topologies à étage de conversion de puissance unique [19], 
exemple donné dans figure 1.9, ou quasi-unique [20], exemple donné dans figure 1.10, 
la totalité des tâches pré mentionnées sont assurées par un seul étage. L'avantage d'une 
telle configuration est de diminuer l'effort de réahsation et d'augmenter le rendement. 
Cependant, les contraintes en courants et tensions sur les semi - conducteurs sont plus 
importantes et la commande plus complexe. 
Si on doit comparer ces deux types d'isolation, on peut dire que l'isolation hautes 
fréquences permet d'éviter le grand volume et poids important des transformateurs basse 
fréquence, offrant ainsi une meilleure densité de puissance. 
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Figurel.9 Exemple  de redresseur à étage unique 
avec isolation galvanique H. F. 
(Vienna II). 
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Figure 1.10 Exemple  de redresseur à étage quasi 
unique avec isolation H. F. 
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1.1.1.2.3.2 Redresseur s à commande directe de courant avec tension de sortie non isolée 
Dépendant du type de la charge à la sortie du redresseur, on classe les redresseurs de cette 
catégorie en deux sous - groupes principaux: les redresseurs à bus de courant [21] et ceux à 
bus de tension [22]. Sur le plan pratique, les derniers sont d'une plus large utilisation. On y 
distingue les circuits unidirectionnels [23], limités à la fonction redressement, et 
bidirectionnels [24], opérant en modes redressement et ondulation. Les topologies 
unidirectionnelles sont très recommandées pour les applications de correction de facteur de 
puissance. Dans d'autres applications, la bidirecdonnalité de puissance est requise, comme 
pour les systèmes de traction par exemple. En plus du sens de la puissance et du type de 
conduction (continue ou discontinue), les redresseurs à bus de tension sont classés selon le 
nombre de niveaux de tension à leurs entrées. On distingue alors les convertisseurs deux -
niveaux [25], tel que le convertisseur à six interrupteurs de la figue 1.11 ou trois - niveaux, 
comme le redresseur de Vienne (figu e 1.12 ) [26] ou encore le convertisseur à neutre calé 
[27]. 
ry~y\^ 
J'N'Y-Y-^ 
j ' W > ^ 
Figure 1.11 Topologie  du redresseur 
bidirectionnel à six 
interrupteurs. 
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La généralisation du principe de fonctionnement du convertisseur à neutre calé a donné 
naissance aux structures multi - niveaux [28]. Le redresseur qu'on a choisi d'étudier dans le 
cadre de cette thèse est le redresseur triphasé à trois interrupteurs et à trois niveaux de 
tensions, communément connu sous le nom "redresseur de Vienne". L'historique et les 
caractéristiques de cette topologie sont détaillés dans le paragraphe 1.1.2. 
1.1.2 Présentation du convertisseur triphasé de Vienne 
Basé sur la combinaison d'un pont diodes triphasé et d'un hacheur élévateur, le redresseur 
triphasé trois niveaux à trois interrupteurs (figur e 1.12 ) a été développé à l'université 
technique de Vienne en 1992, par professeur Johann W. Kolar et son équipe de la section 
d'électronique de puissance, d'où l'appellation "redresseur de Vienne". Le redresseur est 
généralement présenté dans la littérature dans sa structure de figure 1.12. (b). 
(a) 
2^ 2 ^ 
2^  
< ' J 
2^  
AJ AJ  AJ 
(b) 
M 
Figure 1.12 Topologies  du redresseur triphasé de Vienne. 
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Cependant, l'arrangement des interrupteurs bidirectionnels tel que dans la configuration de 
figure 1.12 . (a ) permet de diminuer les pertes par conduction et d'améliorer ainsi le 
rendement du convertisseur. L'insertion des interrupteurs actifs dans chaque bras du pont 
triphasé permet d'éviter l'apparition des harmoniques basses fréquences de courants, 
typiques au redressement unidirectionnel. À cette caractéristique s'ajoutent de nombreux 
autres avantages, dont principalement: 
• La possibilité de mise en forme sinusoïdale du courant pour un déphasage courant -
tension situé entre ± 30° [29], ce qui rend ce circuit très souhaitable pour la 
correction du facteur de puissance, 
• La présence de trois niveaux de tension à l'entrée du convertisseur {+Vdc/2,  0, -Vdc/2). 
En comparaison avec les convertisseurs deux niveaux, ceci réduit significativement 
le niveau d'harmoniques de courants, et par suite la taille des filtres et les 
interférences électromagnétiques (EMI), 
• La réduction des tailles des éléments réactifs (inductances et capacités), d'où une 
meilleure densité de puissance et/ ou un meilleur rendement massique du 
convertisseur. 
• L'obtention de deux sources de tensions continues et réglables, 
• La réduction des tensions de blocage à la moitié grâce à la présence du point milieu 
capacitif (M), ainsi réduisant les pertes par conmiutation et permettant d'utiliser des 
IGBTs ou des MOSPETs à faibles tensions de blocage, 
• L'augmentation du rendement énergétique du circuit comme conséquence directe de 
la réduction des pertes. 
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• La configuration du circuit lui acquière une haute fiabilité contre les erreurs de 
commande et les risques de court - circuits, 
• La réduction relative de la complexité de commande, grâce au nombre réduit 
d'éléments commandables dans le circuit. 
Le redresseur présente également les inconvénients suivants: 
• Un flux non inversible de puissance, 
• Une modulation en tension limitée à un rang bien précis, 
• Des efforts et coûts d'assemblage relativement élevés. 
Notons bien que la complexité d'assemblage, pouvant être perçue comme un inconvénient, 
est évitée pour des applications de moyennes puissances (de 10 à 20 kW) utilisant les 
modules de IXYS-VUM25-05 et VUM85-05 A [30]. 
Parmi toutes les topologies triphasées non polluantes, le redresseur/ onduleur à six 
interrupteurs (figur e 1.11 ) se présente comme le principal concurrent du redresseur de 
Vienne point de vue rendement et coûts. Une évaluation objective des avantages et 
inconvénients de chaque topologie est proposée dans [31]. D'après cette comparaison, le 
redresseur de Vienne offre l'avantage de réduire le nombre d'interrupteurs actifs à la moitié, 
ce qui simplifie significativement la complexité de la commande. D présente également des 
taux d'utilisation de diodes et des IGBTs plus élevés. Sa structure à point milieu capacitif 
permet une nette diminution des pertes par commutation. De plus, le dimensionnement des 
éléments inductifs est réduit de moitié, ainsi offrant des économies supplémentaires dans les 
coûts de réalisation. 
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D'un point de vue fonctionnel, les performances en régime permanent sont très comparables 
pour les deux redresseurs, avec des efforts de mesure et complexité de commande moindre 
pour le redresseur de Vienne. 
D'autre part, le redresseur de Vienne est également évalué dans la catégorie des topologies 
multi-niveaux unidirectionnels dans [32]. Cette évaluation est basée sur l'angle de 
contrôlabilité, l'ondulation de courant et la tension en mode commun. L'étude conclut que 
le redresseur de Vienne se présente comme le meilleur candidat rendement/prix pour les 
applications de correction de facteur de puissance [33]. 
La topologie de Vienne peut être intégrée dans plusieurs applications intéressantes, dont on 
cite les modules de télécommunications [34], les chargeurs de batteries [35], les moteurs 
intégrés (IM) [36], les convertisseurs AC/DC/AC utilisés dans les alimentations non 
interruptibles de puissance (UPS) [37], les systèmes d'entraînements de faible dynamique 
(climatiseurs, fontaines), les systèmes d'électronique médicale, les unités de soudage, les 
équipements de mesure et de test [38], etc. Cette topologie peut être également d'un spécial 
attrait pour les applications aéronautiques, où la tendance actuelle est d'utiliser plus 
d'énergie électrique pour commander des sous - systèmes d'un avion ("the More Electric 
Aircraft concept"). L'utilisation des convertisseurs AC/DC dans ce cadre a pour objectif 
d'alimenter divers types de charges continues, à partir d'un bus AC de fréquence variable 
entre 360 et 800 Hz [39]. De tels convertisseurs doivent donc satisfaire des exigences 
spécifiques à ce genre d'applications, à savoir un faible volume, un rendement massique 
élevé, une haute fiabilité et une capacité à compenser les harmoniques de courants. Le 
redresseur de Vienne semble parfaitement répondre à ces critères. 
Plusieurs variantes de ce convertisseur ont été dérivées de sa version originale. Le 
redresseur de Vienne II [40], précéderrunent représenté dans figure 1.9, a d'abord été conçu 
pour remplacer les deux étages de conversion (AC/DC - DC/DC), typiques aux applications 
de télécommunications, par un seul étage AC/DC assurant à la fois le redressement et 
l'isolation haute fréquence de la tension de sortie. La version abaisseur du redresseur 
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(Vienne III) a ensuite été dérivée [41]. Tout récemment, la version IV a également été 
proposée dans la littérature, où le convertisseur est transformé dans une configuration quatre 
fils [42]. Ceci signifie que par rapport à la version originale, le point neutre (n) et point 
milieu (M) sont connectés ensemble, comme le montre figure  1.13 . Cette modification 
permet de créer un chemin pour les courants de faute via une nùse à la terre, et d'alimenter 
des charges indépendantes comme pour les systèmes d'alimentations non interruptibles. Elle 
constitue également une alternative efficace quant à la réduction des interférences 
électromagnétiques en mode commun [43]. 
Figure 1.13 Topologie  du redresseur de 
Vienne avec neutre calé 
(Vienna IV). 
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1.2 Éta t d e l'ar t su r le s principale s technique s d e modélisatio n de s 
convertisseurs triphasé s 
La modélisation est une étape clé quant à l'analyse des caractéristiques dynamiques 
et la conception de la commande pour les redresseurs triphasés. Par conséquent, il est 
intéressant de déterminer un modèle fiable, pouvant décrire le plus fidèlement possible le 
fonctionnement de tels systèmes. Cet intérêt a été davantage nourri par l'apparition de 
nouveaux outils de simulation dynamique, où les modèles peuvent être spécifiés sous la 
forme circuit ou dans la forme d'une représentation d'état. Le modèle d'un convertisseur 
triphasé est généralement élaboré à partir d'une analyse des séquences de fonctionnement, 
et implique, généralement, un modèle d'état, continu, non linéaire, multivariable et variant 
dans le temps. Les dynamiques d'ordres supérieurs à la fréquence de commutation, dues aux 
parasites, aux circuits d'aide à la commutation, aux interférences électromagnétiques, sont 
généralement négligées. Malgré ces approximations, les modèles obtenus nécessitent une 
simplification supplémentaire pour faciliter leur utilisation à des fins de commande. Les 
deux principales approches pour obtenir de telles simplifications sont le moyennement et 
l'échantillonnage. 
La méthode de la moyenne sur une période de commutation (averaging technique) consiste 
à négliger les composantes fréquentielles des différentes grandeurs, pour ne considérer que 
leurs valeurs moyennes. 
Quant à la modélisation avec données échantillonnées (sampled-data modeling), elle 
supprime les détails à l'intérieur d'un cycle de commutation, et se contente du 
fonctionnement cycle à cycle du convertisseur [44]. Les deux méthodes produisent un 
modèle non linéaire, multivariable, invariant dans le temps. La linéarisation de ce modèle 
autour d'un point de fonctionnement stable implique un modèle linéaire invariant dans le 
temps (LIT), ce qui se prête bien à une large gamme de méthodes de commande standards. 
Ces divers types de modèles sont détaillés dans les sous - paragraphes suivants. 
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1.2.1 Modèl e d'éta t utilisan t le s fonctions d e commutation (switche d state-spac e 
model) 
Une approche intuitive pour la modélisation d'un redresseur est celle basée sur une analyse 
des séquences de fonctionnement, afin de déterminer toutes les configurations stables du 
circuit. Le modèle global est ensuite déduit comme étant la combinaison des modèles 
élémentaires de ces configurations stables selon l'état de commutation des interrupteurs 
commandables [45]. Ce modèle implique les courants dans les inductances et les tensions 
dans les condensateurs comme variables d'état, et s'écrit généralement sous la forme 
suivante: 
X=f{X,v,S) (1.1) 
Où/est une fonction non linéaire, X  désigne le vecteur des variables d'état, 5 et v sont 
respectivement les vecteurs des fonctions de commutation et des perturbations. 
Afin d'exploiter ce modèle en commande, les fonctions de commutation peuvent être 
déterminées par exemple moyennant des tables de correspondance [46] ou une modulation 
dans l'espace d'état vectoriel (SVM) [47]. L'inconvénient de ce type de modèle est sa 
structure variable, vu la discontinuité des fonctions de commutation, généralement binaires. 
Son avantage est sa couverture de toute la plage fréquentielle des différentes grandeurs dans 
le circuit. 
À titre d'exemple, considérons le cas d'un convertisseur DC/DC élévateur fonctionnant en 
mode de conduction continue. Les deux configurations stables du circuit sont 
respectivement celle où la diode (D) est conductrice et celle où l'interrupteur (T) est saturé. 
Elles sont représentées dans figure 1.14. Si on dénote par (S) la fonction de commutation de 
l'interrupteur (T), avec (S = 0) quand l'interrupteur est bloqué, et (S = 1) quand il est 
amorcé, les équations d'états du circuit s'écrivent alors: 
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dt L 
dv. 1 
dt C U-sh-'i 
(1.2) 
Ces dernières équations représentent le modèle d'état de l'hacheur élévateur, utilisant les 
fonctions de commutation. 
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Figure 1.14 Configurations  stables d'un hacheur élévateur 
(a): T ouvert, D passante; 
(b): T fermé, D bloquée. 
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1.2.2 Modèl e d'état moyen (state-space averaged model) 
Pour la conception et l'application d'une commande aux redresseurs triphasés, on a plutôt 
besoin d'un modèle reliant les entrées, et plus particuhèrement les rapports cycliques ou 
indices de modulation, aux sorties à contrôler (courants dans les inductances, tensions aux 
bornes des condensateurs). Pour ce faire, on peut toujours assumer que les valeurs 
moyennes des différentes grandeurs sont les principales responsables des échanges 
d'énergie dans le circuit. De plus, le dimensionnement adéquat des inductances de lissage et 
condensateurs de filtrage permet de réduire significativement les composantes oscillatoires 
des grandeurs AC et DC, d'où la possibilité de négliger ces demières. On peut, par suite, 
remplacer les différentes variables du système par leurs moyennes locales, déterminées sur 
une période de commutation. Le modèle du redresseur devient, alors, commandé par des 
entrées continues, puisque les fonctions de commutation discontinues sont remplacées par 
les rapports cycliques (d),  (0 < rf < 1 ). Il s'exprime généralement comme suit: 
'X=f(j,v,d) (1.3 ) 
Où X  désigne le vecteur moyen des variables d'état, d  et v sont respectivement le vecteur 
des rapports cycliques et le vecteur moyen des perturbations. 
Le modèle moyen décrit les dynamiques du redresseur dans une large région d'opération, et 
se prête bien aux diverses techniques de commande non linéaires [48]. Cependant, il suscite 
la totale mesure des variables d'état, ainsi qu'une connaissance parfaite des paramètres du 
système. Revenons à l'exemple précédent du convertisseur DC/DC. On définit le rapport 
cyclique (d) comme étant la moyenne locale de la fonction périodique (S) sur une période de 
commutation (Td),  c'est-à-dire: 
1 t 
d{t)-— J5(r)dr (1.4) 
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Rappelons que notre objectif est de définir une relation pouvant lier cette variable de 
commande d{t) aux variables qu'on désire commander (ii  ou/et v )^. Pour ce faire on définit 
les moyennes locales de ces variables d'état comme étant: 
—7-t 1  / 
'd ,-T. 
—7-^ 1  t 
(1.5) 
(1.6) 
d t-T, 
Comme la moyenne de la dérivée d'un signal est égale à la dérivée de sa moyenne, Eq. (1.2) 
peut être réécrite comme: 
dt L^ 
dir_ 1 
dt C 
V,.-V,+5vJ 
R 
(1.7) 
Sous certaines hypothèses, on peut remplacer le produit de la moyenne des produits par le 
produit des moyennes, ce qui n'est généralement pas le cas. On obtient alors le modèle 
d'état moyen du convertisseur défini par: 
di ^=^-o-^\^ 
dv, 
dt 
_1_ 
C 
(1.8) 
On peut constater que par rapport au modèle par fonctions de commutation, toutes les 
variables du circuit ont été remplacées par leurs valeurs moyennes. 
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1.2.3 Modèl e en petits signaux (small-signa l model ) 
La linéarisation du modèle moyen autour de son point de fonctionnement nominal est une 
approche très utilisée pour les redresseurs triphasés [49]. Le modèle obtenu est linéaire 
invariant dans le temps (LIT), et gouverne le comportement dynamique du redresseur dans 
un régime de faibles variations autour de son point d'opération nominal. Il s'écrit 
généralement sous la forme suivante: 
X(t) =  AX(t)+Bd(t) +  Ev(t) (1.9) 
Où X  désigne le vecteur des variables d'état en régime "petits signaux". Il représente les 
déviations des variables d'états moyennes X  par rapport à la valeur statique Xg,  c'est-à-
dire: 
X =  X -X^ (1.10) 
rf et V sont respectivement les variations en petits signaux sur les entrées de commande et 
les perturbations. Les matrices d'état A,  de commande B  et de perturbation C, sont 
constantes invariantes dans le temps, et définies par: 
A^ M. 
dX x=x„ 
B-AA 
dd x=x„ 
cJZ 
dv 
(1.11) 
x=x„ 
avec / la fonction non linéaire définie dans Eq. (1.1) et Eq. (1.3). Le modèle équivalent 
dans le domaine fréquentiel est obtenu par application de la transformée de Laplace à Eq. 
(1.9): 
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Xis)--{sI-Ay^Bdis) + {sI-Ay^Cvis) (1.12) 
Cette dernière équation définit les différentes fonctions de transfert régissant les relations 
entre les différentes entrées et sorties du convertisseur. Le modèle en petits signaux offre la 
possibilité de concevoir diverses méthodes de commande linéaires. Son majeur 
inconvénient est la négligence des non-linéarités du convertisseur, ce qui peut se répercuter 
sur les performances transitoires du redresseur. La précision d'un tel modèle risque de se 
détériorer pour de fortes déviations par rapport au régime de fonctionnement nominal. 
1.3 Éta t de l'art sur les principales techniques de commande des convertisseurs 
triphasés 
La commande des redresseurs triphasés non polluants doit viser les objectifs 
suivants: 
• la correction du facteur de puissance, 
• la mise en forme des courants de lignes, 
• la régulation de la tension DC, 
• la balance des différentes tensions partielles pour les topologies à double (ou 
multiple) bus DC à la sortie, 
• La robustesse face aux variations de la charge et du réseau, 
Diverses techniques de commande ont été proposées pour les redresseurs triphasés non 
polluants dans la littérature. Pour des raisons de clarté et de brièveté, elles sont classées dans 
la suite de ce paragraphe en trois grandes classes: linéaires, non linéaires et adaptatives. 
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1.3.1 Technique s de commande linéaires 
Les techniques de commande linéaires sont largement appliquées aux convertisseurs 
triphasés, grâce à leur facilité de réglage et de réalisation pratique. 11 existe divers types de 
contrôleurs linéaires: les compensateurs à avance ou retard de phase, les contrôleurs à 
actions proportionnelle intégrale dérivée (PID) ou l'une de ses variantes (P ou PI), le retour 
d'état linéaire, la commande linéaire optimale, etc. Les paramètres de tels contrôleurs sont 
soit ajustés empiriquement [50], soit déterminés numériquement à partir d'un modèle 
linéaire invariant dans le temps du convertisseur [51], sous l'une des formes définies dans 
paragraphe 1.2.3 . En se basant sur ces fonctions de transfert, les paramètres des différents 
contrôleurs sont déterminés par placement de pôles [52] ou encore par minimisation d'un 
critère quadratique (LQR) [53]. Ces contrôleurs sont, ensuite, appliqués aux différentes 
boucles de commande afin de compenser la puissance réactive échangée dans le circuit, 
commander le flux de puissance active vers la charge et réguler la (les) tension(s) de sortie à 
une (des) valeur(s) de référence. Notons bien qu'en présence de couplages entre les 
différentes fonctions de commutations et les grandeurs commandées du convertisseur, deux 
approches sont possibles: 
• Le bouclage direct : les interactions sont négligées et la conception des contrôleurs 
se fait en se basant sur l'entrée la plus prédominante pour la commande de chaque 
variable, 
• Le découplage linéaire: les interactions sont découplées moyennant des découpleurs 
linéaires. 
1.3.1.1 Le s contrôleurs PID 
Ce type de contrôleurs est largement utilisé pour la commande des convertisseurs, vu sa 
simplicité de conception et de mise en œuvre. La stracture d'un tel contrôleur est donnée 
dans la figure suivante. 
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Figure 1.15 Boucle  de commande incluant un contrôleur PID. 
L'action proportionnelle (Kp)  assure la stabilité des variables commandées, alors que 
l'action intégrale (K,)  annule l'erreur statique et assure une poursuite parfaite entre les 
mesures et les références. L'action dérivée (Kd)  est ajoutée afin d'améliorer la rapidité des 
boucles. Notons bien que dans le cas des redresseurs, l'application de contrôleurs PID 
conventionnels directement aux variables instantanées dans le repère direct (abc) s'avère 
insuffisante à cause du gain fini à la fréquence de fonctionnement. Les PI/ PED oscillants 
[54] permettent de résoudre ce problème et d'annuler l'erreur statique. D'autre part, 
certaines topologies présentent une configuration variable aux dépens des intervalles de 
fonctionnement. Cette variation peut rendre la commande dans le repère direct très difficile. 
D'où la nécessité de faire appel aux transformations triphasées, plus particulièrement la 
transformée abc/dqo. Les équations d'état, ainsi obtenues dans un repère tournant à la même 
fréquence que le réseau, sont plus faciles à manipuler pour des fins de commande [55]. 
1.3.1.2 Le s correcteurs à avance ou/ et à retard de phase 
Un correcteur à avance ou à retard de phase permet de modifier le comportement 
dynamique d'un système, en ajoutant des paires de pôles et de zéros. Ces derniers 
permettent d'augmenter les marges de gain et de phase par rapport au point critique de 
stabilité. Rappelons que plus ces quantités sont positivement grandes, plus le système est à 
l'abri de l'instabilité. Les correcteurs à avance/ retard de phase ont généralement la structure 
suivante: 
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Gc{s) = 
K{l + Ts) 
[l + aTs) 
(1.13) 
avec a>l si le compensateur est à retard de phase, et a<l si le compensateur est à avance de 
phase. 
L'élément avant (numérateur du contrôleur) assure la stabilité et la rapidité des boucles 
fermées, alors que l'élément arrière (dénominateur du contrôleur) réduit l'erreur en régime 
permanent. Le choix de l'un ou l'autre des deux types de correcteurs (avance ou arrière de 
phase) se fait selon que l'on veuille élever ou abaisser la courbe de gain ou de phase du 
système, tel qu'illustré par les diagrammes de Bode représentés dans figure 1.16. 
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Figure 1.16 Diagrammes  de Bode des correcteurs à avance et à retard de phase, 
(a): Correcteur à avance de phase, 
(b): Correcteur à retard déphasé. 
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Dans les travaux traitant des redresseurs triphasés, ce type de compensateurs a été appliqué 
à diverses topologies, et plus particulièrement au redresseur de Vienne [56], dans une 
configuration multi-boucles pour une commande en courants et en tensions. Tout 
récemment, le concept de compensateurs à avance et arrière de phase quasi-linéaires a été 
introduit dans la littérature [57]. Leur structure est très semblable à celle des compensateurs 
classiques. Cependant, leurs pôles sont choisis comme exponentiellement dépendants de 
leur gain, d'où l'appellation "quasi-linéaire". Cette approche permet, pour des gains très 
élevés, d'assurer un rejet parfait des perturbations et d'atteindre une haute stabilité du 
système (marge de gain infinie, marge de phase égale à 90°), et ce indépendamment des 
conditions initiales et des incertitudes paramétriques. Bien que ce nouveau concept soit bien 
attrayant pour les redresseurs non polluants ou tout autres types de convertisseurs, il n'a pas 
été encore exploité dans ce contexte. Dans le cadre de la présente thèse, cette méthode est 
appliquée au redresseur triphasé de Vienne dans le chapitre 4. 
1.3.1.3 Command e pa r retour d'état linéair e 
La loi de commande est générée à partir d'un retour des états à des gains constants près, tel 
que schématisé par figure  1.17 . Autrement dit, la loi de commande s'écrit: 
u = -KX+Mr (1.14) 
Ces gains permettent de placer les nouveaux pôles des boucles de commande à des valeurs 
bien particulières, ainsi influant les dynamiques globales du convertisseur. En effet, si le 
système linéaire est décrit par une représentation d'état sous la forme: 
X^AX+Bu (1.15) 
moyennant la loi de commande u  précédemment définie dans Eq. (1.14), les dynamiques du 
système deviennent alors: 
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X ={A-  BK)X  +  BMr (1.16) 
La nouvelle matrice d'état devient donc (A-BK)  et les pôles du système en boucle fermée 
sont placés aux valeurs propres de cette nouvelle matrice. 
système 
Q 
.i\ 
u X=AX+Bu 
y = CX + Du 
X 
'y(t) 
Figure 1.17 Principe  de la commande linéaire par retour d'états. 
Un exemple d'application de cette technique aux redresseurs triphasés est celle proposée 
dans [58] pour la commande des trois courants AC d'un redresseur source de courant à 
facteur de puissance unitaire, moyennant une approche multi - DSP. 
1.3.1.4 Contrôleur s à minimum de critère quadratique (LQR) 
Il s'agit de régulateurs proportionnels multivariables, dont les gains sont calculés à partir de 
la minimisation d'un critère quadratique (fonction coût) des états (X) et des entrées de 
commande (M): 
J = ^(x'^QX+u^Ru)dt (1.17) 
Q et  R  sont respectivement les matrices de pondération des états et des entrées de 
conunande. Elles sont carrées et symétriques. La fonction J  peut représenter un critère 
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quelconque que l'on cherche à minimiser tel que l'énergie, les pertes, etc. La loi de 
commande optimale pour minimiser cette fonction quadratique est: 
U = -R~'B^PX (1.18) 
où B  est la matrice de commande et P  est une matrice symétrique définie positive 
satisfaisant l'équation de Riccati suivante: 
A^P-i-PA-PBR''B^P +  Q = 0 (1.19) 
Cette technique a été appliquée pour la commande des courants de lignes, correction du 
facteur de puissance, équilibre des tensions DC et régulation du bus DC total d'un 
convertisseur triphasé de Vienne dans [59]. Le critère quadratique y a été défini comme 
étant la somme des carrées de la composante en quadrature du courant (iq),  le déséquilibre 
des tensions partielles (Avdc)  et la tension totale de sortie (vdc)-  Le même principe 
d'optimisation a été appliqué au convertisseur bidirectionnel trois niveaux avec neutre isolé 
dans [60], ainsi qu'à la topologie bidirectionnelle à 6 interrupteurs dans [61]. Cette méthode 
présente l'avantage de fonctionner aussi bien en modes petits et larges-signaux. De plus, la 
conception du contrôleur est assez simple, et elle peut être simplifiée davantage par les 
outils numériques, tels que le "Madab ® Iqr built in function". 
1.3.1.5 Command e linéaire robuste 
La commande linéaire robuste [62] est basée sur la théorie de retour quantitatif 
(Quantitative Feedback Theory), qui est l'extension des méthodologies de commande 
conçues dans le domaine fréquentiel (Bode, Nyquist, Nichols, etc). De tels contrôleurs sont 
composés de deux éléments: un compensateur et un pré-filtre, comme l'illustre figure 1.18 . 
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Figure 1.18 Schéma  de  principe de la commande linéaire  robuste. 
Le gain du compensateur est réglé pour s'accommoder à certains niveaux de perturbations 
et d'incertitudes paramétriques, alors que le pré-filtre est conçu de façon à "mettre en 
forme" la boucle fermée (loop shaping). Les fondements de la méthode sont basés sur les 
propriétés du diagramme de Nichols, et consiste à obtenir un ensemble de bornes autour 
d'une fonction de transfert nominale, qui sont ensuite suivies pour la mise en forme de la 
boucle fermée. De cette manière, cette dernière peut s'accommoder aux différentes 
incertimdes et variations paramétriques. L'un des avantages de cette technique est de laisser 
le concepteur choisir le comproiiûs entre la performance et le degré de complexité du 
contrôleur. Cependant, elle demande une expérience assez avancée de la part du concepteur, 
ainsi que la nécessité de manipulations graphiques pendant la phase de conception. Ces 
difficultés ont été nettement réduites grâce à l'apparition d'outils numériques, tels que le PC 
based graphical QFT toolbox ®. La méthode a commencé, donc, à intéresser les 
applications de conversion de puissance en général et de redressement non polluant en 
particulier [63], où la robustesse demeure un critère très important. Dans de telles 
applications, la commande robuste permet d'éliminer les erreurs en amplitude et en phase 
des courants, de préserver la sécurité de fonctionnement des interrupteurs en limitant les 
variations de la fréquence de commutation et d'assurer une bonne utilisation du bus DC de 
tension. 
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1.3.2 Technique s de commande non linéaires 
II est bien connu que les redresseurs triphasés présentent de très fortes non-linéarités, 
générées par le processus de commutation. Ces non-linéarités sont négligées quand on 
utilise les techniques de commande linéaires, décrites dans le paragraphe précédent. 
Cependant, pour des applications nécessitant de très hautes performances dynamiques, les 
non linéarités inhérentes des redresseurs doivent être prises en considération lors de la 
conception des contrôleurs. Les méthodes de commande non linéaires sont, pour la plupart, 
basées sur la théorie de stabilité de Lyapunov. Selon cette dernière, tout système dynamique 
peut être représenté par une fonction énergie, nulle à son point d'équilibre et strictement 
définie positive ailleurs. Si ce système est déplacé vers d'autres points de fonctionnement, 
son énergie doit décroître dans le temps pour que l'on puisse dire que le système converge 
asymptotiquement vers son point d'équilibre. Les principaux types de commandes non 
linéaires appliquées aux redresseurs triphasés sont détaillés dans les sous - paragraphes 
suivants. 
1.3.2.1 Command e par linéarisation exacte 
Le principe de la linéarisation exacte [64] repose sur deux étapes principales. La première 
étape consiste en une compensation des non-linéarités du système par une adéquate 
transformation de ses états. Dans la deuxième étape, des contrôleurs linéaires sont appliqués 
au système pré linéarisé lors de la phase de compensation, de façon à imposer des 
dynamiques bien spécifiques au système en boucle fermée. Le principe de cette technique 
de commande est décrit par figure 1.19. 
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Figure 1.1 9 Principe  de  la commande non-linéaire  par  linéarisation exacte. 
Notons bien qu'il n'est pas toujours possible d'appliquer cette méthode à tous les systèmes 
non linéaires, puisqu'elle dépend fortement du type des non linéarités. En effet, la 
linéarisation exacte peut se faire dans deux sens distincts. Le premier sens est celui des 
dynamiques entrées/ sorties, avec les variables contrôlées choisies comme étant les sorties, 
d'où l'appellation "linéarisation au sens entrée - sortie". Ce cas est uniquement applicable 
aux systèmes à minimum de phase, c'est-à-dire ceux dont les dynamiques à zéro sont 
stables. Le second sens de linéarisation exacte cible toutes les dynamiques du système dans 
l'espace d'état en entier, d'où le nom "linéarisation au sens entrée - état". Cette approche, 
moins intuitive que la première, nous permet de surpasser les difficultés liées aux 
dynamiques internes. Cependant, elle reste restreinte à une certaine classe de systèmes. La 
linéarisation exacte a été appliquée à diverses topologies de redresseurs triphasés non 
polluants, comme le redresseur trois niveaux à neutre calé [65], la topologie bidirectionnelle 
à six interrupteurs utilisée en redresseur ou en filtre actif, ainsi qu'au redresseur à injection 
active de courant [66]. Par rapport aux techniques de commande linéaires, elle permet 
d'améliorer nettement les performances du redresseur, spécialement pendant le régime 
transitoire. 
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1.3.2.2 Command e par mode de glissement 
La commande par mode de glissement est une technique de commande non linéaire à 
structure variable, où les dynamiques d'un système sont transformées par l'application 
d'une loi de commande à base de commutation haute fréquence. L'utilisation de cette 
technique a connu un véritable essor durant la dernière décennie, spécialement pour la 
commande directe et indirecte des courants sources dans le filtrage actif [67]. Le concept de 
mode de glissement est également dérivé de la théorie de stabilité de Lyapunov. II s'agit 
d'induire les trajectoires d'états d'un système dynamique dans une certaine surface, appelée 
surface de glissement ou de commutation et définie par une énergie nulle (V = 0). Ceci est 
possible tant que la condition (VV  <0)  soit satisfaite, ce qui se traduit par une énergie 
positive et décroissante ou négative et croissante. Les dynamiques du système peuvent alors 
être dictées par les paramètres de la surface de glissement. Ce principe est schématisé dans 
figure 1.20. 
Surface de glissement 
(V=0) 
Figure 1.20 Représentation  de la commande par mode 
de glissement dans le plan de phase. 
Les avantages d'une telle méthode sont sa robustesse, la simplicité de son algorithme et ses 
bonnes performances dynamiques. Cependant, sa vraie difficulté réside dans le choix 
40 
adéquat de la surface de commutation. Toutefois, le fonctionnement à fréquence variable 
impliqué par cette commande constitue une véritable limitation quant à son utilisation, 
puisqu'elle entraîne un spectre de fréquences très étendu non contrôlé. 
1.3.3 Techniques de commande adaptative 
Les paramètres d'un contrôleur adaptatif s'ajustent en fonction des variations paramétriques 
du système commandé. On distingue principalement deux grandes classes de commandes 
adaptatives. La première classe est basée sur la connaissance d'un modèle du système, qui 
servira de point de départ pour la conception de la conunande. La deuxième catégorie est 
basée sur des connaissances expertes sur le fonctionnement du système, pouvant être 
traduites en un ensemble de règles heuristiques. 
1.3.3.1 Commande s adaptatives directe et indirecte 
Dans la commande adaptative directe, représentée dans figure  1.21 , les paramètres des 
contrôleurs sont directement mis à jour par une loi d'adaptation, conçue de façon à 
minimiser une fonction énergie. Les dynamiques du système commandé doivent suivre un 
modèle de référence, d'où l'appellation "commande adaptative avec modèle de référence". 
V ,  -
1 rel 
:r 
\ > -
! Vlodèle 
ae 
référence 
/ 
Contrôleur 
•^Paramètres 
estimés 
u 
— > 
syst ème 
X=f{x,u) 
y-h{x,u) 
• estimateu r 
y( 
e 
'>l(A A^ 
Figurel.21 Commande  non linéaire adaptative 
avec modèle de référence. 
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Dans le cas de la commande adaptative indirecte, tel que schématisé dans figure 1.22, les 
paramètres des contrôleurs s'ajustent à partir d'une estimation des paramètres du système. 
Cette estimation se fait moyennant un algorithme du type moindres carrées ou l'une de ses 
variantes. Ce type de contrôleurs est dit "auto - ajustable". 
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Figure 1.22 Commande  non-linéaire adaptative 
indirecte. 
La première méthode a été la plus utilisée pour les redresseurs triphasés non polluants, 
notamment pour la topologie trois niveaux à neutre calé [68]. La comparaison de cette 
technique aux commandes linéaire et non linéaires pour cette même topologie est également 
proposée dans [69]. Cette comparaison englobe diverses conditions d'opération, et est basée 
sur plusieurs critères tel que le THD du courant, le facteur de puissance, l'erreur statique sur 
le bus DC, le temps de stabilisation des différentes grandeurs du circuit, etc. Les résultats 
obtenus démontrent une nette supériorité de la commande adaptative, particulièrement pour 
des conditions de fonctionnement très sévères. 
1.3.3.2 Commande floue 
La commande floue est un concept émanant de la mécanisation des méthodes de 
raisonnement humaines, en vue de la mise en œuvre de systèmes d'informations avancées 
(systèmes d'ordonnancement, d'aide à la décision, de supervision de procédés industriels, 
etc.) Contrairement à la modélisation numérique, communément utilisée en ingénierie, elle 
est basée sur la traduction des connaissances symboliques sur un système en entités 
42 
numériques et inversement. Cette technique présente plusieurs avantages, dont 
principalement sa facilité d'implantation, son applicabilité à des systèmes multivariables 
complexes avec des données incertaines ou imprécises, sa robustesse vis-à-vis des 
incertitudes, ainsi que la possibilité d'intégration du savoir de l'expert [70]. La réalisation 
de la commande floue nécessite trois étapes: 
1) Etape de "fuzzification": elle consiste à attribuer à chaque variable réelle un sous-
ensemble flou, 
2) Étape d'application des règles d'inférence: les règles d'inférence permettent de 
définir une correspondance entre la grandeur réglante et la loi de corrunande, 
3) Étape de "défuzzification": c'est l'étape inverse de la première. Elle consiste à 
transformer le degré d'appartenance de la loi corrunande, dictée par les règles 
d'inférence dans l'étape 2, en une valeur numérique applicable au processus. 
Ces différentes étapes sont représentées dans figure 1.23. 
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Figure 1.23 Principe  général de la commande floue. 
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Afin de mieux illustrer ce concept, on cite l'exemple de la régulation floue du bus DC 
appliquée à un système d'émulation éolienne à vitesse variable, utilisant la topologie 
bidirectionnelle à six interrupteurs [71]. Les entrées du contrôleur flou (ou grandeurs 
réglantes) sont choisies comme étant l'erreur (e)  et la dérivée de l'erreur (Ae) de poursuite 
entre la tension DC et sa référence. La sortie du contrôleur flou (ou loi de commande) est la 
variation de la référence du courant direct (Aid  )• Pour ces entrées/ sorties du contrôleur, on 
définit 7 ensembles flous, à savoir "négative grande", "négative moyenne", "négative 
petite", "zéro", "positive petite", "positive moyenne" et "positive grande". Ceci implique au 
total 49 règles d'inférences possibles. La valeur actuelle de la référence du courant direct 
(id (k)) est ensuite déduite à partir de son échantillon précédent (id  (k-l)) plus la déviation 
calculée par le contrôleur flou (Aid  )•  Les résultats expérimentaux obtenus prouvent 
l'efficacité du contrôleur flou pour une régulation adéquate du bus DC de sortie, plus 
particulièrement pour une diminution critique de 83% de la charge. Dans [72], une approche 
similaire est proposée pour la même topologie. Un régulateur PI de la tension DC est 
associé à un moteur d'inférence, pour pouvoir ajuster les gains proportionnel et intégral du 
contrôleur en fonction de l'erreur de poursuite et sa dérivée. L'utilisation de la logique floue 
pour la commande des courants AC et la modulation d'un redresseur actif a également été 
présentée dans [73]. Pour la commande, les règles d'inférence calculent la variation des 
courants crêtes à partir de la déviation de la tension DC. En ce qui conceme la modulation, 
le bon vecteur de commutation est choisi dans l'espace de modulation vectorielle par un 
autre contrôleur flou à partir des déviations de courants calculés par le premier contrôleur. 
1.4 Synthès e de la revue littéraire e t conclusio n 
La revue littéraire proposée dans ce chapitre nous a permis de mettre en lumière les 
principales catégories de redresseurs triphasés non polluants existant sur le marché actuel, 
ainsi que les techniques communément utilisées pour leur modélisation et leur commande. 
Cependant, malgré la multitude de ces travaux, il était bien remarquable que les thèmes de 
prototypage et de modélisation orientée vers la commande n'ont pas été suffisamment 
abordés pour la topologie de Vienne en particulier. Par suite, toute contribution dans ce 
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contexte pourrait s'avérer intéressante et constituer une précieuse promotion pour un tel 
circuit, dont l'utilisation demeure jusqu'à lors limitée malgré ses nombreux avantages. Ce 
survol bibliographique nous a également permis de fixer les méthodologies qu'on se 
propose d'adopter pour atteindre les différents objectifs visés dans les chapitres suivants. 
CHAPITRE 2 
MISE EN ŒUVRE DU MONTAGE EXPERIMENTA L D E LA TOPOLOGIE D E 
VIENNE D E 1. 5 KV A 
2.1. Cahie r de charg e 
Dans ce chapitre, on se propose de concevoir et réaliser un prototype expérimental 
de puissance 1.5 kVA du redresseur triphasé de Vienne. Le redresseur est alimenté par un 
autotransformateur triphasé de tension 190V ligne à ligne, soit 1 lOV RMS par phase. Le bus 
DC total de sortie doit être régulé à 500V avec une ondulation maximale de 5 % sur chaque 
bus partiel. Le courant AC maximal du circuit de puissance est calculé pour un creux de 60 
% sur la tension d'alimentation. Ses oscillations ne doivent pas dépasser les 15% autour de 
la valeur moyenne. De plus, la fréquence de commutation ne peut dépasser les 2.04 kHz, 
compte tenu des capacités en temps de calcul de la carte de commande utilisée (DSI 104 de 
dSPACE). La conception doit être optimisée en pertes, coûts et rendement massique. 
Dans les paragraphes suivants, une approche générale de conception est proposée pour la 
topologie en question. Ensuite, les pertes au niveau des éléments de puissance sont estimées 
et le rendement du prototype est déduit. Les autres constituants du montage expérimental, à 
savoir la partie logicielle, ainsi que les circuits de mesures, d'interface et de protection sont 
également décrits dans ce chapitre. 
Le schéma électrique complet du convertisseur est donné dans figure  2.1 , avec les 
désignations des différentes variables. Ces notations seront adoptées tout au long de la 
présente thèse, pour les différents développements mathématiques des modèles et des lois 
de commande. 
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Figure 2.1 Schéma  électrique  équivalent  de  la  topologie de  Vienne. 
Va, Vb,  Vc:  les tensions triphasées d'alimentation, 
ia, ib, ic'- les courants triphasés de lignes, 
L: inductances de levage, 
ri- résistance série équivalente de l'inductance de levage, 
Ti, T2,  T3: interrupteurs commandables quatre quadrants, 
i*: le courant du lien DC supérieur, 
/': le courant du lien DC inférieur, 
R^^ : charge résistive niveau haut, 
/?J^ : charge résistive niveau bas, 
îj^ : le courant DC de la charge niveau haut R^^ , 
/J^ : le courant DC de la charge niveau bas /?J^, 
v^ ^ : la tension DC aux bornes de la charge niveau haut R*^^, 
vj^ : la tension DC aux bornes de la charge niveau bas /?J^, 
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Cdc'- condensateur de filtrage, 
i^g : le courant du condensateur de filtrage niveau haut, 
i~g : le courant du condensateur de filtrage niveau bas, 
Le: inductance série équivalente du condensateur de filtrage, 
Te: résistance série équivalente du condensateur de filtrage, 
2.2. Cart e de puissanc e 
La conception (ou design) constitue la première étape, et certes la plus importante, 
pour la réalisation pratique d'un prototype de laboratoire, avec les spécifications dictées par 
le cahier de charge. Le dimensionnement des différents composants et l'estimation des 
pertes se fait en se basant sur les équations théoriques du convertisseur, ainsi que les 
caractéristiques dynamiques des intermpteurs de puissance utilisés. Pour des fins de 
simplification, le conception du prototype expérimental a été élaboré en négligeant les 
éléments parasites des composants réactifs Cdc  et L (Le,  rc, ri). 
2.2.1. Dimensionnemen t d u bus DC de sortie 
La tension DC totale délivrée par ce convertisseur est située dans un intervalle bien limité, 
dont les bornes inférieure et supérieure sont déterminées à partir des séquences de 
fonctionnement. Tel que représenté par figure  2.2 , le courant de ligne doit osciller autour de 
sa valeur moyenne (ik  ) , afin d'atteindre une forme quasi-sinusoïdale. Les pentes de ces 
oscillations sont croissantes ou décroissantes selon l'état de l'intermpteur et le signe du 
courant correspondant. Elles dépendent de la tension point milieu capacitif - point neutre 
(vM,n) et des tensions d'alimentation AC (v*). Ces pentes constituent, en fait, les conditions 
de contrôlabilité du courant AC, et permettent de déduire les limites admissibles de la 
tension DC (vdc)-
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ik>0 
n-
i k 
-VM,„ 
.^— 
^dc 
Vk-^M.n- — 
/^h 
\ /  1  h 
/ y  i \ 
^ i  h 
^ k t 
V <  >^  ^ 
dkTd {\-d,)r, 
ik<0 
À / 
1 .,. . 1  / / r \ '^'" ' /( ' 
A-----r'''' / ^^\^---' \ 
..i/ 
Vk-^M.n 
* \ 
Vlc-VM.n 
•*\. 
' .*. . . \ 
2 
H > < >-^  " ^ 
Figure 2.2 Oscillations  des courants i^ pendant une période de commutation. 
Comme la valeur instantanée de Vk peut être facilement déterminée pour chaque séquence de 
commutation, il reste donc à déterminer la tension (VM.H)  à partir de l'équation suivante: 
Vl^,n = - - ( v r , +V7-2+V7-3) (2.1) 
Avec Vj  sont les tensions aux bornes des interrupteurs (7/, 72, T3),  qui prennent les 
valeurs ±Vdc selon le signe du courant et quand l'interrupteur correspondant est fermé. Ceci 
se traduit par: 
VT - • 
''de ( l - r f j sgn( j j , Â: = (1,2,3), x^[a,b,c] (2.2) 
Avec dk  les rapports cycliques respectifs des interrupteurs Tk.  D'après Eqs. (2.1-2.2), la 
tension VM.n  peut prendre 5 valeurs différentes selon la configuration du circuit, à savoir 
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, - - ^ , 0, - ^ , -^  >.  Dans la figure  2.3 , sont donnés les fonctions de 
3 6 6 3 j 
commutation références des intermpteurs bidirectionnels (Ti,  T2,  7j), respectivement (Si  , 
52,83) pendant une période du réseau. Comme l'on peut constater, ces fonctions sont 
symétriques pour les deux altemances du courant, ce qui permet de limiter le raisonnement 
à la moitié d'un cycle. 
4 (A) 
1.5' 
1 
S* 0.5 
0 0.002 8 0.005 6 0.008 4 0.011 2 0.014 2 0.0166 
"1 r 
l iHHilMIil 
1.5' 
1 
S2* 0.5 
0 
1.5' 
1 
55*0.5 
0 0.002 8 0.0056 0.0084 0.0112 0.01420.0166 
i 
0 0.002 8 0.005 6 0.008 4 0.011 2 0.014 2 0.0166 
0 0.002 8 0.005 6 0.008 4 0.011 2 0.014 2 0.0166 
t(s) 
Figure 2.3 États  de  référence des  interrupteurs  (Ti,  T2,  T3) 
sur un  cycle  de fonctionnement. 
Sur chaque intervalle de largeur Ji/3, on peut observer la prédominance de certaines 
configurations des interrupteurs, qui se résument à: 
[0; 7c/3] : 7/ est le plus souvent fermé, T3  est le plus souvent ouvert =* ceci implique 
que les états (1,0,0) ou (1,1,0) sont les plus fréquents sur cet intervalle. 
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• [7l/3 ; 271/3] : T3  est le plus souvent fermé, T2  est le plus souvent ouvert => ceci 
implique que les états (0,0,1) ou (1,0,1) sont les plus fréquents sur cet intervalle. 
• [27t/3 ; 7l]: T2 est le plus souvent fermé, 7/ est le plus souvent ouvert => ceci implique 
que les états (0,1,0) ou (0,1,1) sont les plus fréquents sur cet intervalle. 
Pour ces configurations prévalentes, il est facile de vérifier que la tension VM,n  prend 
respectivement les valeurs ± - ^ quand deux intermpteurs sont fermés et 0 quand un seul 
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intemipteur est fermé. Compte tenu de ces valeurs, il est bien clair que la configuration où 
deux interrupteurs sont simultanément fermés présente le plus de contraintes sur le bus DC 
de sortie. Les conditions de contrôlabilité des courants, représentées dans figure  2.2, sont 
alors appliquées à cette configuration sous l'hypothèse d'un facteur de déplacement unitaire, 
c.-à-d. les signes de courants sont les mêmes que ceux des tensions correspondantes. Les 
contraintes sur le bus DC dans chaque intervalle de fonctionnement sont rapportées dans 
tableau 2.1 , avec Vi.max et Vx,m,n  respectivement les valeurs maximales et minimales des 
tensions sources sur chaque intervalle, JC = [a,  b,  c]. 
Afin de satisfaire toutes ces conditions, le bus DC doit être choisi tel que: 
3(Vc.n,ax )(o,./3] < ^"c <  " éK^ in )[o,,,3] « 3.68V/, < V,, < 7.36K, (2.3) 
Ce qui correspond pour une tension réseau de 1 lOV RMS à: 
405 V <V^, <810V (2.4) 
n est bien clair que la référence de (500 V) choisie dans le cahier de charge pour le bus DC 
est bel et bien dans le rang admissible, satisfaisant les conditions limites calculées 
précédemment. 
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Tableau 2.1 
Contraintes sur le bus DC sur chaque intervalle de fonctionnement 
Intervalles 
[0; Ji/3] 
[71/3; 271/3] 
[271/3; 7t] 
Signes de s 
courants 
ia>0 
ib<0 
ic>0 
ia>0 
ib<0 
ie<0 
ia>0 
ib>0 
ic<0 
Contraintes sur Vdc  quand 2  interrupteur s 
sont fermé s 
Va+^>0^ydc> -6^«,max )[0;;r/3) 
v « - ^ > 0 ^ v , , < 6 ( v ^ , , _ ^ ^ ^ ^ ^ 3 j 
Vb-"-f^"-f>0=>Vdc>-iVb,r...l,,,2.,,, 
V _z^_2:^<o=>v v >--{v  ) 
V + 1 ^ - - ^ < 0 = > V . , >3(V^„,J „ , , , 
" A n de  \  <J,max/[2;r/3;;Tj 
v,+^>0=>v,,>-6(\/ , ._\^^^3^^j 
v^4-^<0^v,,<-6(v,,,i„\^^^3^^, 
2.2.2. Dimensionnemen t des éléments réactifs 
2.2.2.1. Dimensionnemen t des inductances de lignes 
Tel qu'exigé par le cahier de charge, l'ondulation du courant AC (Ai)  ne doit pas dépasser 
les 15 % de la valeur pic du courant, soit: 
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Ai, max = 0 . 1 5 v 2 -
3x V 
(2.5) 
Appliquant les lois de Kirchhoff aux trois phases, l'ondulation du courant est déduite des 
équations du convertisseur côté AC: 
^ 4 ^ = v , - v ^ , „ - ^ ( l - ^ , ) s g n ( / J 
At 2 
(2.6) 
Avec Aik l'ondulation sur le courant ik qui doit satisfaire la condition: 
A4 <A/,max (2.7) 
Tenant compte des configurations prépondérantes mentionnées dans le paragraphe 
précédent, les conditions extrêmes sur les inductances dans chaque intervalle sont données 
dans le tableau 2.2: 
Tableau 2.2 
Conditions sur les inductances pour chaque intervalle de fonctionnement 
Intervalles 
[0; 71/3] 
[7C/3; 271/3] 
[271/3; 7C] 
Condit ions su r les inductances 
Az,max ° 6 _ r 
Jd~ <=> Z^  — 
d^ '^  L 
\Va.nmx /[0;;r/3| "*" g j ' 
A/, max / ^ 
V ^''d^  (iV„  )  + ^ ' A/,maX , * 1 " , |^V''6.max/,^/3,,2^/3)^ 2 , 
f —  fczi t  — 
d. 
^2 L  A/, max / ^ 
A. ,max 6 ^ ^ ^ 
d, L 
f (v, )  +  ^ 1 
V i.max /(2;r/3;;r) g 
Ai,max / ^ 
d. 
53 
Avec fd  la fréquence de commutation et rf^ les compléments des rapports cycliques dk.  Tel 
que montre figure  2.4 , les rapports cycliques (dk)  sont duaux aux tensions AC 
correspondantes. Ils sont calculés à partir de leurs expressions en régime permanent: 
d^ =  1-2——sin 
V. 
ûX-
2{k-l) 
K 
de V 
sgn(/J, Â: = {1,2,3}, x={a,b,c\ (2.8) 
Avec Vdc  la tension DC de référence (500V dans notre cas). 
1.5 
1 
0.5 
0 
-0.5 
-1 
-1.5. 
1 
Va (unitaire) di  ,(t) 
)C>(p^^ 
K 7 
\ ^ ^ ^ 
i 
0.00833 
t(s) 
0.01666 
Figure 2. 4 Tension  unitaire  sur  la  phase a  (Va (t)) et 
rapport cyclique  correspondant  (di(t)). 
Ainsi, pour assurer une ondulation inférieure ou égale à 15% du courant AC, il faut 
satisfaire la condition suivante sur L: 
L > Lmin = 36 mH (2.9) 
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Compte tenu de l'impédance assez élevée de l'autotransformateur (de l'ordre de 10 mH), 
ainsi que des résistances séries équivalentes des bobines (de l'ordre de 2 Q), la valeur des 
inductances de levage est choisie à la valeur: 
L = 20 mH (2.10) 
Les bobines choisies sont de la série 195J10,  à l'inductance spécifiée et à un courant DC de 
10 A. 
2.2.2.2. Dimensionnement des condensateurs de filtrage 
Tel que mentionné en début de ce chapitre, le cahier de charge exige une ondulation 
maximale des tensions DC de sortie (Avdcmsn)  de l'ordre des 5 % de leur valeur de référence, 
soit: 
A v , , . „ a x = 0 . 0 5 x ^ (2.11) 
Les condensateurs de filtrage doivent également supporter une tension DC supérieure ou 
égale à 250 V. Afin de déterminer leurs capacités, on considère les équations d'état des bus 
DC partiels (vdc*,  Vdc),  qui s'écrivent: 
Cdc^ =  i'-i:c (2.12.a) 
dt 
i'=ig{l-d,)e{i^) + i,{l-dMtb) +  h{^-dMic) (2.12. b) 
Avec: 
(1 i f j ^>0 
0{ix) = \ (2.13) 
0 else 
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En remplaçant les rapports cycliques dk  par leurs expressions données dans Eq. (2.8), 
l'expression du courant i* dans Eq. (2.12.b) devient: 
.+ 
i = [vJaO{ia)+ybib^iib)+\iAie)] 
'de 
La valeur pic de ce courant ( /^ ) est donnée par: 
(2.14) 
,^2VJ_ (2.15) 
D'autre part, la conservation de puissance entre les côtés AC et DC du convertisseur 
implique un courant moyen consommé par la charge résistive Rdc* peut être déterminé par: 
, _3VI 
'de -
2V. de 
(2.16) 
Eq. (12. a) devient alors équivalente à: 
Av; = At 
C de 
^ l^^de,^^  ^ Cdc  ^ 
A A 
V/At 
2Vrf,Av ,^^ „,, 
(2.17) 
Avec une régulation des bus DC partiels se faisant au sixième d'un cycle, soit: 
At = n 
3^„ 
(2.18) 
Ce qui implique la condition suivante sur les capacités: 
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Cjc>Cmin = 222 flF (2.19) 
La valeur expérimentale choisie pour les condensateurs de filtrage est: 
Cdc = 470 pF (2.20) 
Les condensateurs choisis sont de la série KMH450VB470M20CRC,  à la capacité spécifiée 
et supportant 450V de tension DC. 
2.2.3. Valeur s efficaces e t moyennes des courants dans les semi-conducteur s 
Le calcul des courants moyens (avg)  et  efficaces (rms)  dans les semi-conducteurs est très 
important pour le choix des composants électroniques de puissance, des circuits d'aide à la 
commutation, la détermination des pertes et le dimensionnement des dissipateurs. Les 
notations adoptées sont montrées dans la figure  2.5 : 
D/r .avg  '  Dp  .rms 
h.avg '  'T. vg '  I  ,rms 
Df ,avg  ' Dj  ,rms 
Figure 2.5 Courants  efficaces  et  moyens des  composants 
de puissance sur  une  branche. 
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Dans ce paragraphe, on se propose d'établir leurs expressions analytiques et d'en déduire 
leurs valeurs numériques, en se basant sur les hypothèses suivantes: 
• Courants de lignes purement sinusoïdaux, 
• fréquence de commutation fixe, 
• facteur de déplacement unitaire, 
• Chutes de tension négligeable aux bornes des inductances. 
2.2.3.1. Courant s efficace e t moyen dans l'interrupteur quatre quadrant 
Tel qu'illustré par figure 2.6, le courant dans un IGBT est le même que celui de la phase 
correspondante pendant les périodes d'amorçage (tgn). 
Dji passante 
passante 
% 
^ 
-D.|fi passah.te. 
7, fermé, p 'fi  passante 
nTd \  kn+d)Td 
.008333 
t(s) 
.01666 
Figure 2.6 Zones  de commutation des éléments d'une branche. 
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Soit A^  le nombre de périodes de commutation sur un cycle du courant AC, c.-à-d. 
A^ = 
Td fo 
(2.21) 
Le courant moyen dans l'interrupteur s'écrit alors: 
I ^'^d 
T.avg 
l r  1  r  1  '^" ' 
-j/,(t)dt=- p,(t)dt=- x 
o 0  o  0  o  «= 0 
\ /sin(cot)dt (2.22) 
Le rapport cyclique variable d  dans chaque intervalle de commutation est calculé à partir de 
Eq. (2.8), en remplaçant ûX  par: 
eût 
2 m 
N 
(2.23) 
De même, le courant efficace dans l'interrupteur est donné par: 
I J /. 
T.rms 
T 
\ o  0 
| j2(t)dt 
^ 2 ^ 1 N-\ 
'o n=0 
'{n^d}r,^2 ^^ 
j / sin2(cût)dt 
V, nTd 
(2.24) 
Ces expressions, programmées sur Matlab®, donnent les valeurs numériques suivantes: 
/ r , .v«=0 .8A/r ,™. = 4 A (2.25) 
De même les diodes de l'interrupteur bidirectionnel (Dj..  et  Dr,)sont conductrices quand 
celui-ci est fermé, mais pendant un demi-cycle, c.-à-d. pendant une alternance soit positive 
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(DJ-.) OU négative (Dn)  du courant AC. Par conséquent, les expressions analytiques de 
leurs courants moyen et efficace s'écrivent respectivement: 
/ 
J To/2  J NTjll  J (NI2)'\fi"+d)Tj 
Dr,avg K ( t ) d t = — j / o , ( t ) d t = — X j /sin(œt)dt 
o 0 
f T 
DJ ,rms 
o 0 
1 
'o n= 0 nT"^  
7 
V "  0 
R(t)dt 
(N/2)-\ 
'o n= 0 
{"+rf)rd , 2 
1 
f / sin2((jc)t)dt 
V "Td J) 
(2.26) 
(2.27) 
Ce qui donne les valeurs suivantes: 
hr.avg= 1 . 5 8 A e t / o , , , ^ = 2 . 8 6 A l (2.28) 
Compte tenu des valeurs obtenues des courants efficace et moyen, les interrupteurs 
bidirectionnels choisis sont des FIO 50-12BD de IXYS. 
2.2.3.2. Courant s efficace e t moyen dans une diode du pont triphas é (Dp) 
Une diode de roue libre est conductrice quand l'interrupteur correspondant est ouvert 
pendant un demi-cycle, c à d pendant une alternance positive ou négative du courant. Ceci 
se traduit par les expressions suivantes du courant moyen et efficace: 
TJl NTjll (NI2)-l 
Df ,avg K ( t ) d t = — | /o^( t )d t=— X J /sin((ot)dt 
'o 0 o 0 
(n+l)7"</ . 
/ Dp .rms 
V "  0 
\^ (W/2)-l 
o 1= 0 \^(n+d)r j 
'o n= 0 
1 
j / sin2(cot)dt 
J) 
(2.29) 
(2.30) 
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Soit quantitativement: 
V . - g = 0 - 4 3 A e t / o „ , „ , = 1.51 AI (2.31) 
En se basant sur ces valeurs, les diodes de redressement choisies sont des APT15D120 K 
ultra rapides à recouvrement doux, supportant un courant moyen maximal de 15 A, à une 
température du boîtier de 98°C, et une tension inverse maximale allant jusqu'à 1200 V. 
2.2.4. Dimensionnemen t des circuits d'aide à la commutation (CALC) 
2.2.4.1. Protectio n contre les ^H dt 
Un circuit d'aide à la commutation du tj^e (R-C-D)  est ajouté en parallèle avec 
l'interrupteur afin de limiter les surtensions, lors de la phase de blocage de l'interrupteur. Le 
circuit est représenté à la figure 2.7. 
Figure 2.7 Circuit  d'aide à la commutation 
contre les surtensions. 
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Durant l'ouverture de l'interrupteur, la tension collecteur- émetteur VCE  doit varier 
inversement au courant du collecteur 4, ce qui se traduit par: 
dv CE ''de  'C.max 
dt 2/ ^ C, , C,, 
(2.32) 
Avec tfle  temps de descente du courant dans l'intermpteur (fall time).De cette équation, on 
déduit la valeur de Csv  comme étant: 
Csv= 1.4 nP (2.33) 
Pratiquement, on choisit: 
C.v =  2.2 nF (2.34) 
Le temps de décharge du condensateur Csv  doit être au plus égal au tiers de la durée 
minimale de conduction de l'intennpteur. Rsv est alors choisie telle que: 
3/?,,C,, =-^^^^^\Rs,  =  30 k ^ 
/ . 
(2.35) 
dk,imr\ le rapport cyclique minimal de l'interrupteur T.  Selon Eq. (2.8), ce minimum est 
obtenu au pic de la tension de source, et est égal à: 
2V 
^*.mi„=l - -^=0.4 
*dc 
(2.36) 
La puissance de la résistance Rsv  est donnée par: 
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PR = - C . 
^v:^ 
V 2 ; 
/ , = 140 mW (2.37) 
Les résistances choisies pratiquement sont des (50 V£i, 1 W). 
2.2.4.2. Protectio n contre les d( dt 
Les surintensités surviennent lors de la mise en conduction de l'interrupteur. Un circuit 
d'aide à la commutation du type (R-L-D)  est placé en série avec l'interrupteur afin de limiter 
les pics de courant. Le circuit est donné à la figure  2.8. 
Figure 2.8 Circuit  d'aide  à  la commutation 
contre les  surintensités. 
Durant l'amorçage de l'intermpteur, le courant du collecteur ic  augmente avec une pente de 
200 fis imposée par la diode de roue libre du pont triphasé Dn. On a alors: 
d/. V. de 
dt 2L,, 
= -200 A/^ => |L„= 1.3 laH (2.38) 
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De même, le temps de décharge maximum de la bobine L„  doit être égal au tiers de la durée 
maximale de blocage de l'interrupteur, soit: 
^Si fi 
La puissance de la résistance Rsi  est donnée par: 
3 ^ = - ^ , *^,n,ax = 1 ^ k . = 8 m^l (2.39) 
PR,-\L,il' f,  =55xnSN\ (2.40) 
Les résistances choisies pratiquement sont des (IQ.,  IW). 
2.2.5. Étud e de s perte s a u nivea u de s interrupteur s d e puissanc e e t calcu l d u 
rendement du circui t 
La quasi-totalité des pertes dans le circuit de puissance est liée à la conduction et à la 
commutation. Tel que spécifié par le cahier de charge, ces pertes doivent être optirrùsées 
pour le niveau de puissance ciblé et la fréquence de commutation utilisée, afin de tirer le 
maximum de rendement possible du convertisseur. 
2.2.5.1. Perte s par conductio n 
Pour les diodes, les pertes par conduction sont données par: 
Po.Cond =  yFlD,avg +  ^D Z^.™. (2-41) 
Avec Vf  et r^  sont respectivement la tension seuil et la résistance dynamique de la diode à 
la température de jonction 125°C. Considérant les courants moyen et efficace dans les 
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diodes, précédemment calculés dans les paragraphe s 2.2.3. 1 et 2.2.3.2 , les pertes par 
conduction sont rapportées dans le tableau 2.3: 
Tableau 2.3 
Pertes par conduction dans les diodes 
VF(V) 
ro {vaD.) 
lD,ave (A) 
lD,nns (A) 
PD,Cond ( W ) 
Diodes d e 
redressement (Dp) 
1 
43 
1.07 
2.40 
1.32 
Diodes de l'interrupteu r 
bidirectionnel (Dj) 
1 
17 
0.94 
2.06 
1.01 
Idem pour les IGBTs, les pertes par conduction sont définies comme: 
T,Cond yCE,sath,avg '^^CE^j.rms (2.42) 
Avec Vc£^ a, et r^ ^^ - sont respectivement la tension de saturation et la résistance dynamique 
de l'IGBT à la température de jonction 125°C. Ces pertes sont estimées pour les valeurs des 
courants moyen et efficace, précédemment calculés dans paragraph e 2.2.3. 1 et sont 
rapportées dans le tableau 2.4: 
Tableau 2.4 
Pertes par conductions dans les IGBTs 
IGBT 
VcE,sat (V) 
rcE (mO.) 
h,ave (A) 
lT,rms (A) 
PT,Cond ( W ) 
1 
43 
0.8 
4 
1.49 
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2.2.5.2 Perte s par commutation 
Pour pouvoir évaluer les pertes par commutation des composants de puissance, on considère 
le circuit équivalent de la figure 2.9: 
Figure 2.9 Circuit  équivalent d'un 
bras du convertisseur 
pour l'étude des pertes 
Notons bien que les pertes par recouvrement inverse des diodes de roue libre (Prr)  dans 
chaque branche sont égales aux pertes d'amorçage de l'interrupteur correspondant. Les 
pertes par recouvrement direct (P/>) des diodes sont considérées négligeables. Le calcul des 
pertes dans les deux phases de commutation est détaillé ci-suit. 
• Phas e d'amorçage 
L'énergie dissipée durant la commutation off-on est donnée par: 
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'on 
Eon =  pr(0vr(0dt (2.43) 
En négligeant le courant durant le temps de retard t  ^„„, cette énergie est égale à: 
IrD 'fD 
Eon= \iT{t)vj(t)At+  ]ij(t)vj(t)dt+  \ij(t)vj(t)dt  (2.44) 
Avec: 
/„: le temps de montée du courant dans l'interrapteur 7,; 
trD- le temps de montée du courant dans la diode D/r,; 
tfo: le temps de descente du courant dans la diode Dp,-
Étant données que les diodes rapides sont à recouvrement doux, on peut toujours appliquer 
l'hypothèse suivante: 
5 = ^ = l=>^yD=^D=V (2.45) 
KD ^ 
trr étant le temps de recouvrement inverse dans la diode D/r,. 
Leurs expressions analytiques dans chaque intervalle s'écrivent: 
• Sur l'intervalle [0, r„], on a: 
A 
i^(t) = — t,  vr(t) = ^  (2.46) 
Sur l'intervalle [0, tro], on a: 
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RRIH ^F^^^dc i^(l) =  -JlMLt  +  l, Vr ( t ) = ^ t + 
'rD trD 2 
(2.47) 
Sur l'intervalle [0, tA, on a: 
^RRM 
{•-
'/D 
'r(t) = - ^ ^ t + /+/«,^ L v,(t) = 
yCE.sat-^^yr 
''de t + — - V . (2.48) 
VF et Vc£.rar étant négligeables, l'expression de l'énergie (Eq. (2.44)) se réduit à: 
r -^dc^  .  I f ^RRM  , 1 
A A 
^ ,lRRM_y  t 
r^ 'rD  ^  ^  ^dc'fD 
(2.49) 
L'expression de la puissance est alors déduite par: 
'on ~  ^onJd (2.50) 
• Phas e de blocage 
En négligeant la tension durant le temps de retard r^^j^, l'énergie dissipée durant le blocage 
de l'interrupteur est égale à: 
•rv y 
Egff = j / r (0vr(0dt+ pV-(r)vr (Odt (2.51) 
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r„ et tfi  étant respectivement les temps de montée de tension et de descente du courant dans 
l'interrupteur 7,. 
Le courant et la tension au niveau de l'IGBT ont les expressions suivantes sur chaque 
intervalle: 
• Sur l'intervalle [0,/„]: 
Yd^-v 
A - "^  CE.sat 
irH) = I, Vr(t)  = ^ i  + VcE,sa, (2.52) 
Sur l'intervalle [0, tf]: 
irit) =  - — t  + 'l, vr(0 = ^ (2.53) 
tfi 2 
Pour Vcg  ^^ , négligeable, l'expression de l'énergie (Eq. (2.51)) pendant cette phase devient: 
A 
^off-^L+tfî) (2.54) 
L'expression de la puissance est alors déduite par: 
Poff=Egfffd (2.55) 
Les pertes par commutation sont calculées dans le tablea u 2. 5 pour une température de 
jonction de 125°C: 
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Tableau 2.5 
Récapitulatif des pertes de commutation dans un bras du convertisseur 
Diode de roue libre 
trD (ns) 
tfD (ns) 
IRRM (A) 
Pfr (W) 
Prr (W) 
135 
135 
7 
négligeable 
0.92 
Interrupteur 
tri (ns) 
tfi (ns) 
trv (ns) 
Poff(W) 
Pon (W) 
45 
55 
150 
0.34 
0.92 
Les pertes totales par branche du convertisseur sont alors: 
/'branche = PT.Cond+2  (PoF.Cond  +Prr)+  4  PoT.Cond  + Pon  + ^ o # + PcALC  (2.56) 
Négligeant les pertes dans les inductances et les condensateurs, le rendement théorique du 
convertisseur est alors estimé à: 
o.nom -^  mod 97.7% (2.57) 
n est très important de noter que la majeure partie des pertes se fait au niveau des 
interrupteurs bidirectionnels, et représente 60 % des pertes totales dans les semi-
conducteurs. 
2.2.6. Dimensionnement du dissipateur thermique 
Les pertes dans le circuit, bien que minimales comme on a vu dans le paragraphe précédent, 
peuvent impliquer des contraintes thermiques importantes au niveau des semi-conducteurs. 
Par suite, un dissipateur thermique doit être ajouté au circuit, afin d'évacuer l'excès de 
chaleur accompagnant le processus de commutation. Afin de dimensionner le dissipateur, il 
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faut déterminer sa résistance thermique équivalente. Si le composant doit dissiper une 
puissance thermique Pmax,  l'air au voisinage du composant étant à la température ambiante 
notée Ta, et la partie active du semi-conducteur étant à la température de jonction notée 7}, la 
résistance thermique est calculée à partir de la relation: 
^ih -
T,-T„ (2.58) 
La résistance thermique de l'ensemble (jonction- boîtier- radiateur- air) est la somme des 
résistances thermiques: 
^tti -  ^th.JB  +  ^tti.BR  +  ^th.RA (2.59) 
Avec Rth.jB-  la résistance themûque jonction/boîtier (fournie par le constmcteur du 
composant), Rth,BR-  la résistance thermique boîtier/radiateur (dépend des conditions du 
montage), Rth,RA:  la résistance thermique radiateur/air (fournie par le constructeur du 
radiateur). Dans notre cas, on se propose de fixer tous les composants sur un même 
radiateur. Le schéma équivalent à cette configuration est alors tel qu'illustré par figure 2.10. 
3/V 
\2PDr 
QPDF 
U 
RthT.JR 
T^-" A A A 
• V V V 
RthDr.JR 
Tiiy^ A A A 
• V V V 
RlhDF.JR 
^'f A A A 
• V  V  V 
RiKRA 
Tr A A A 
V V V 
Ta 
• 
Figure 2.10 Schéma  thermique équivalent des composants 
de puissance fixés sur un seul dissipateur. 
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une 
un 
Tel que mentionné dans le paragraphe précédent, les intemapteurs bidirectionnels sont 
responsables de la majorité des pertes dans le circuit (60%). Par conséquent, le cas critique 
pour le dissipateur thermique est celui où les 3 intemapteurs conduisent ensemble. Pour 
température de jonction maximale de 125°C, la puissance maximale à dissiper dans 
intermpteur bidirectionnel est: 
(7 - 7 ) (7 - 7 ) 
p =^  '-^^^  ^'  + 2^ ^•"" -^' = 85W (2.60) 
' ,max P P 
'^thT,JR '^thDj.JR 
La résistance thermique radiateur/ air est, alors, déduite à partir de: 
^ , . . /M=^^T^^ . 7,=55°C, 7, =25°C (2.61) 
Ce qui implique la valeur suivante: 
R„^^=0.12°CIW (2.62) 
Ainsi s'achève le dimensionnement des différents composants du circuit. Dans le 
paragraphe suivant une récapitulation des spécifications du circuit de puissance, son schéma 
électrique, ainsi que la validation expérimentale des considérations théoriques utilisées lors 
du dimensionnement. 
2.2.7. Réalisatio n pratique du circuit de puissance 
Les valeurs expérimentales des différents composants du prototype sont récapitulées dans le 
tableau 2.6: 
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Tableau 2.6 
Spécifications du circuit de puissance 
Composants 
Inductances de lignes 
Condensateurs de filtrage 
Condensateurs de découplage 
CALC conti-e les (dv/dt) 
CALC contre les (dildt) 
Intermpteurs bidirectionnels 
Diodes de redressement 
Spécifications 
L:(20mH, lOA),/•/.= 1.68  Q. 
Cdc- (470^F, 450V), Le = 1.93mH, r^  = 183ma 
2.2^F, 400V 
Rsv- (50kn, IW), Csv-  (2.2nF, 600V), D.^: (15A, 
1200V) 
Rsi: (1 Q, IW), Ls, = 1.3pH, D„: (15A, 1200V) 
IC25 = 5 0 A , VcES  =  1200V, VcE(sat)typ.  =  2 V 
VR= 1200W,  IF,  avg =15A 
Le schéma électrique de la carte de puissance est représenté dans figure 2.11. 
D F I 2 C D F 2 
D'R: 
La L  L 
©Va ©Vb©V c 
D'F2: 
DF33 5: 
D'Fiis: 
Dsi Rs i 
rM—WVn 
Lsi 
FIO 50-12BD 
-y 
^^W{U_ 
Dsi Rsi 
rM—wv-, 
m 
FIO 50-12BD 
-^H#-«n 
J; 
.n_ 
FIO 50-12BD 
tl^¥î 
-T R 
1^ 
Dsv 
-w— 
_| Rsv 
Csvt 
D sv 
Rsv 
Csv= = 
Csv== Cdc j 
Cdc{ 
Figure 2.11 Schéma  électrique de la carte de puissance. 
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Afin de tester le fonctionnement du circuit, les profils des rapports cycliques sont 
numériquement générés à partir de leurs expressions dans Eq. (2.8), puis modulés par 
largeur d'impulsion par une porteuse en dents de scie pour générer les signaux de gâchettes. 
Les détails de l'aspect commande seront discutés dans le paragraphe suivant. 
Dans la figure  2.1 2 sont rapportés les signaux de gâchettes réels des trois interrupteurs 
(SGi, SG2, SG3) sur un cycle de fonctionnement. 
Tek p revu 
^JiMÊÈtZ^ 
J) 
2) 
HL 
SGi 
• • • : • • • • • • • S G i - - • •  • 
Chl 
Ch3 
5 0 , 0 V 
5 0 , 0 V 
Ch2 
BBS 
5 0 , 0 v 
10,0 A Q 
M|2,00ms| A j Ch 4 y  3.8 0 A 
OI6.000 % 
8 J u n 200 7 
20:51:45 
Figure 2.12 États  de commutation des trois interrupteurs 
bidirectionnels sur un cycle de fonctionnement. 
Le courant et tension dans un intermpteur, respectivement (//•/) et (VTI),  sont reportés dans 
figure 2.13 pendant deux périodes de commutation (demi-cycle négatif): 
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TekPreVu j  -f t ? 
yfMm^r 
VTI 
» I  II lÉÉ Étll éftimmmtUUUâlti 
Mj lOOUs l A | Ch 4 •/ • - 3 . 4 0 A 
Wnai 50. 0 V  |Ch4 | 1 0 . 0 A Ô ~ | g j u n 200 7 
012.400 %  I  21:08:0 0 
Figure 2.13 Courant  et tension dans un interrupteur 
bidirectionnel pendant les  phases de 
commutation. 
Dans la figure  2.1 4 sont illustrées les formes d'ondes des courants respectifs d'un 
intermpteur (in) et de la diode de redressement directe (//JF/). 
TekPreVu 
IV1|2,00ms| A | Ch 4 X  3,7 0 A 
8Jun 200 7 
20:45:44 
Figure 2.14 Courants  dans un interrupteur  bidirectionnel 
et dans une diode de roue libre. 
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Les courants moyens et efficaces mesurés sont donnés ci-suit dans le tableau 2.7: 
Tableau 2.7 
Valeurs expérimentales des courants moyen et efficace 
Diode de redressement 
'DF,av^,mes \^) 
^DF,rms,mes \^) 
2.02 
0.84 
Interrupteur 
'T,avg,mes ('^) 
'T,rms,mes \^) 
3.8 
0.75 
Ce qui est également très proche des valeurs calculées dans tableau 2.1 et tableau 2.2. 
Pour un THD du courant de 5% et un facteur de puissance de 0.99, les pertes et le 
rendement mesuré sur le prototype sont de: 
[3 V / cos(4>) - Po,nom] = 51W ^ |?y = 96.6% (2.63) 
Ce qui est très acceptable comme rendement énergétique et en parfait accord avec le 
rendement théorique estimé dans Eq. (2.57), si l'on tient compte des pertes supplémentaires 
dues aux éléments parasites dans le circuit. 
2.3. Carte de commande 
Comme la modéhsation et la commande sont les principaux thèmes de la présente 
thèse, il est intéressant de pouvoir valider en temps réel les modèles et les techniques de 
commande proposés, avec un processeur numérique qui peut allier à la fois simplicité de 
progranrunation, rapidité d'exécution et acquisition d'un nombre assez élevé d'entrées/ 
sorties. Ces avantages sont offerts par la carte DSI 104 de dSPACE®, qui peut être 
considérée parmi les meilleures pour les applications d'électronique de puissance. Dans le 
paragraphe suivant, la carte DSI 104 et son architecture interne sont sommairement 
présentées. 
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2.3.1. Présentation de la carte DSI 104 
La carte DS 1104 est un outil assez puissant et à coût raisonnable pour le développement des 
prototypes de commande rapides. Ceci la rend fort intéressante aussi bien pour les 
apphcations industrielles qu'universitaires. L'interface temps réel offre des blocs Simulink/ 
Matlab® pour une configuration adéquate des CAD, CDA, bits I/O, encodeurs 
incrémentaux et signaux MLI. Cet interfaçage graphique simphfie énormément la 
conception et l'implantation des différents algorithmes, tout en offrant la possibilité de les 
vérifier à la fois hors et en ligne, avec quasiment la même configuration. Les différentes 
variables du système peuvent également être visualisées en temps réel grâce à la plateforme 
d'affichage ControlDesk. L'architecture interne de la carte [74] est représentée à la figure 
2.15. 
Bus PCI 
SDRAM 
32MByte 
Mémoire flash 
8MB 
Interface PCI 
Unité de contrôle 
d'interruptions 
Compteurs 
Contrôle de 
mémoire 
C 
Processeur 
PowerPC 603e 
Processeur 
TMS320F240 
I 
240:r 
Port dual 
RAM 
TD! 3C 
4 ch. 16 bits 
4ch. 12 bits 
Bus E/ S 24 bits 
jx3-Phase I  i  / 
4x1 -phase f  i 
4 entrées 
E/ S digitales 
• 14bits ' 
DAC 
8 ch. 16 bits I^ e n c ô d ë î j r ^ | ^ ^ 7 ~ r | T n ^ <"<^- I  pnhî f I  RS232 / I 2 di. i  '^ " P"^  I  RS485 / R&t22 f 
[^ ry 
DSI 04 
Figure 2.15 Architecture  interne de la carte DS1104 de dSPACE. 
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Les détails techniques de la carte, fournis dans le catalogue du constructeur [75], sont 
résumés dans le tableau suivant. 
• Processeu r maître: 
• MPC8240, PowerPC 603e, 
• Horioge CPU: 250 MHz 
• 32 kB cache interne 
• Compteurs : 
• Décompteur 32 bits, 
• 4 compteurs tout usage 32 bits, 
• Base de temps 64-bits pour la mesure du temps, 
• Mémoire : 
• 32 MB DRAM synchrone (SDRAM) 
• Unit é de contrôle des interruptions: 
• Intermptions par compteurs, interface série, processeur esclave, encodeurs 
incrémentaux, CAD, PC hébergeant et 4 entrées externes, 
• Interruptions synchrones pour la MLI, 
• Entrée s analogiques: 
• 4 entrées CAD multiplexées, 16 bit 
• Rang de la tension d'entrée: ± 10 V 
• Période d'échantillonnage: 2 ps 
• Facteur signal- bruit > 80 dB 
• 4 canaux CAD, 12 bit 
• Rang de la tension d'entrée: + 10 V 
• Période d'échantillonnage: 800 ns 
• Facteur signal-bmit > 65 dB 
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• Sortie s analogiques: 
• 8 canaux, 16 bit, temps de stabilisation 10 ps max. 
• Rang de la tension d'entrée: + 10 V 
• Entrées / sorties digitales (bit I/O): 
• E/S digitales 20-bit programmables en entrée ou en sortie 
• Courant de sortie: ± 5 mA 
• Processeur esclave: 
• Processeur TMS320F240 de Texas Instmment 
• 4 Sorties MLI triphasées et 4 sorties MLI monophasées 
• 4 canaux pour la fréquence de mesure (F/D) et la fréquence de génération (D/F) 
• E/S digitales 14 bits, niveau TTL 
• Interfac e de l'encodeur incrémental : 
• 2 entrées digitales, TTL ou RS422 
• Encodeurs digitaux incrémentaux 24-bit 
• Fréquence d'entrée maximale: 1.65 MHz 
• Alimentation du capteur: 5 V / 0.5 A 
• Interfac e série: 
• UART série (RS232, RS485 ou RS422) 
2.3.2. Exploitatio n de la carte DSI 104 pour la présente application 
2.3.2.1. Configuratio n des entrées/ sorties 
L'acquisition des différentes entrées/ sorties du système se fait par l'intermédiaire du 
panneau de connexion, représenté dans figure 2.16. 
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0 O 
ADCHl AD£H 5 DACH l DACH 5 
Va (o)  ia(0)  (o ) (o ) 
ADCH2 ADCH 6 DACH 2 DACH 6 
Vb (o)  kCo)  (o)  (o 
A p q i 3 ADCH7 I W ^ i 3 DACH7 
Vc (o)v.c^(o ) ( o ) ( o ) 
A0CH4 ADCH 8 DACH 4 DA£H 8 
0)vde-(0) (o)  (o 
/ V 
••I. • • • • / ^ 
* 
Mesures Vers scope Bus E/ S digital 
externe (signaux des gâchettes) 
Figure 2.16 Configuration  des  entrées/  sorties  dans  le  panneau de  connexion. 
Tel qu'illustré, les grandeurs analogiques du convertisseur sont acquises via les 8 canaux 
( C H l ^ CH8) des convertisseurs analogique/ digital (CAD) de la manière suivante: 
• Les trois tensions AC (v ,^ Vb, Vc)  dans respectivement ADCHl, ADCH2 et ADCH3. 
• Les deux courants AC (/«, ib) dans respectivement ADCH5 et ADCH6. 
• Les deux tensions DC (vdc*,  Vdc)  dans respectivement ADCH7 et ADCH8. 
Ce choix est dicté par la limitation du nombre de CAD à 8, bien que le nombre des variables 
à mesurer dans le circuit soit de 10. Par conséquent, seules les variables importantes pour la 
commande sont mesurées. On peut, par exemple, se passer des courants DC et se contenter 
de les déduire des tensions DC respectives. Le troisième courant AC peut également être 
déduit des deux autres (ic  = -ia - ib), étant donné la structure 3 fils du convertisseur. 
Rappelons que les quatre premières entrées sont multiplexées tel que mentionné dans le 
tableau précédent. Il est donc nécessaire de les démultiplexer. De plus, les CAD présentent 
un facteur d'atténuation par 10 des signaux mesurés, qu'il faut prendre en considération. D 
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faut également faire attention de ne pas dépasser le rang maximal de la tension d'entrée des 
CAD, soit +10V. Pour ce faire, les différents capteurs doivent être bien réglés. De plus, un 
circuit de protection à base d'amplificateurs opérationnels, polarisés sous ±8V et opérant en 
mode suiveur, est ajouté à la sortie des capteurs. Ce circuit est décrit plus en détails dans le 
paragraphe suivant. 
Les signaux gâchettes des trois interrupteurs bidirectionnels sont générés numériquement et 
envoyés dans les bits 2, 3 et 5 du bus I/O digital du processeur maître. Une carte à base 
d'optocoupleurs assure l'isolation des signaux TTL à la sortie du DSP. Les signaux 
unipolaires (± 5V) à la sortie de la carte d'isolation sont ensuite convertis en signaux 
bipolaires (± 15V) pour commander les gâchettes des IGBTs. Les circuits de commande de 
gâchettes (gâte drives) utilisés à cet effet sont dotés d'une détection intégrée de la 
désaturation de VCE  et des fautes sur la carte de puissance. Ds sont également décrits dans le 
paragraphe suivant. 
Quant aux sorties analogiques (DACHl^ DACH8), elles sont utilisées pour visualiser 
certaines variables internes sur un scope, tels que les rapports cycliques (dk),  les 
transformées abc/dqo des grandeurs triphasées (id,  iq, Vd, Vq),  etc. Notons bien que les 
convertisseurs digital/ analogique (CDA) présentent un facteur d'amplification par 10 des 
signaux mesurés, qu'il faut prendre en compte. 
2.3.2.2. Paramètre s de calcul 
Comme la modulation par largeur d'impulsion est envisagée numériquement, le mode 
multi-tâches s'avère nécessaire, avec au moins deux pas de calcul différents: le premier pour 
l'acquisition des signaux analogiques et le second pour la MLI et la génération des signaux 
gâchettes. Dans ce mode, les tâches s'interrompent entre elles pour ne laisser qu'une seule 
s'exécuter à la fois. Ceci évite d'augmenter indéfiniment le pas d'échantillonnage, 
empêchant ainsi les problèmes de dépassements (task-overrun), la détérioration de la qualité 
du signal modulant, et les ratées de commutations. Évidemment, la MLI doit être effectuée 
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au pas de calcul le plus faible. De plus, la fréquence de commutation, devant être un 
multiple de celle du réseau, ne peut dépasser (34x60 = 2.04 kHz) pour une qualité 
acceptable de la carrière modulante en dents de scie. 
D'autre part, l'acquisition des courants et tensions AC peut être effectuée à un pas 
d'échantillonnage assez élevé. Généralement, 20 échantillons par cycle sont suffisants pour 
reconstmire de tels signaux. L'échantillonnage des grandeurs continues (courants et 
tensions DC) peut se faire à la même période, si ce n'est à une période encore plus élevée, 
vu leur faible variation dans le temps. Les blocs de transition (rate transition blocks) 
permettent d'effectuer des opérations numériques impliquant plusieurs variables 
échantillonnées à différentes périodes. Si l'option "slow-to-fast" est choisie pour ce bloc, le 
résultant de l'opération est échantillonné à la plus basse période. Inversement, si l'option 
"fast-to-slow" est choisie, le résultant de l'opération est échantillonné à la plus grande 
période. D'autre part, certaines opérations requièrent une synchronisation par rapport à la 
tension du réseau. Pour ce faire, la mesure de phase est réalisée numériquement pour la 
génération de la rampe (ûX):  la pulsation de référence du réseau (û)g)  est intégrée sur les 
fronts montants de la tension Va.  Le signal modulant en dents de scie est, ensuite, déduit par 
un diviseur de fréquence de la façon suivante: 
bloc de Uansiiton/ Oisoete-Tim e 
IntegutoM 
rKI3 
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Figure 2.17 Génération  du signal modulant en  dents de scie 
à partir du signal de synchronisation. 
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Notons bien que l'amplitude de ce signal modulant doit être ajustée à 1, c- à d. à la même 
amplitude maximale que les rapports cycliques. De plus, il est important d'ajouter un bloc 
de protection, afin d'inhiber les signaux gâchettes si au moins un courant de ligne dépasse 
une certaine valeur maximale, de lOA dans notre cas. Afin d'illustrer tous ces aspects, un 
exemple d'application sous SIMULINK est donné dans la figure 2.18. 
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Figure 2.18 Exemple  de commande en temps réel utilisant 
SIMULINK et la librairie de DS1104. 
2.4. Présentation des circuits de mesures, d'interfaces e t de protection 
Tel que connu, tous les signaux analogiques du circuit doivent être convertis en 
tensions, afin d'être numériquement traités par le DSP. De plus, ils doivent être adaptés au 
niveau de tension admissible par la carte de commande, soit +10V dans notre cas. Par 
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conséquent, les courants doivent être convertis en tension par des circuits convertisseurs de 
courant, alors que les tensions doivent être réduites à un niveau acceptable pour les CAD. 
D'autre part, l'isolation des sorties binaires délivrées par DSI 104 doit être assurée. 
Finalement, les signaux TTL à la sortie de l'isolation doivent être transformés en tensions 
bipolaires, susceptibles d'amorcer ou bloquer les IGBTs de la carte de puissance. Tous ces 
éléments sont détaillés dans les sous paragraphes suivants. 
2.4.1 Mesure des tensions AC 
Les tensions AC alimentant le convertisseur sont mesurées par l'intermédiaire de 
transformateurs 120V/25V, suivis d'un pont résistif de rapport de division égal à (1/6), 
comme le montre figure 2.19. 
Vj;sensed 
Figure 2.19 Mesure  des tensions AC. 
Ceci permet d'avoir une tension à la sortie du pont diviseur de: 
V.,sense<i = ^ ^ - ^ ^ ^ X- =  5.4V < l O V 
1 2 0 6 
On peut bien vérifier que la tension mesurée demeure dans le rang admissible dans le cas 
d'une crête de +30% sur la tension AC. 
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2.4.2. Mesur e des tensions DC 
Les circuits utilisés à cet effet doivent réduire les tensions DC à un niveau admissible et 
assurer l'isolation de l'étage de puissance et celui de commande. Pour ce faire, on se 
propose d'utiliser un circuit, qui a été réalisé au GRÉPCI, constitué d'un pont diviseur suivi 
d'un amplificateur d'isolation du type AD202JY [76]. Ce capteur est alimenté sous +15V et 
peut mesurer des tensions allant jusqu'à 750V RMS. D fournit deux sorties: la première 
(FC) est à un gain fixe (celui du pont diviseur) et la deuxième (VOUT) est à un gain 
ajustable (selon l'application). Dans notre cas, on désire avoir un maximum de 5V à l'entrée 
du CAD pour la tension de référence (500V). Le gain du capteur est alors ajusté à: 
/!:. = 5/500 = 0.01 
Le schéma électrique des capteurs de tension DC est donné à l'annexe I. 
2.4.3. Mesur e des courants 
La mesure des courants AC est très importante quant à l'élaboration des lois de commande. 
Elle doit, donc, être assurée par des capteurs très précis avec une très bonne linéarité. Pour 
répondre à ces exigences, on se propose d'utiliser des capteurs de courants à effets de Hall 
du type LT  100-P.  Ces capteurs sont alimentés sous +15V et acceptent des courants au 
primaire de l'ordre de lOOA RMS. Ds assurent également l'isolation galvanique entre le 
circuit de puissance en amont et le circuit électronique en aval du capteur. La précision 
globale est de l'ordre de ±5% et l'erreur de linéarité est inférieure à 0.1%. Le courant 
d'offset est évalué à ±0.4mA. Les courants mesurés par les capteurs de courants (IIN) sont 
ensuite convertis en tension par des circuits convertisseurs de courant. Les potentiomètres 
(Ra2 et Rb2) permettent d'ajuster le gain de la sortie (lOUT). Dans notre cas, on désire 
avoir un maximum de 5V à l'entrée du CAD pour le courant maximal (lOA). Le gain du 
capteur est alors ajusté à: 
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,^. = 5/10 = 0.5^2 
Le schéma électrique des capteurs de courants AC est donné à l'annexe II . 
2.4.4. Carte d'isolation du bus E/ S digital (bit I/O) 
Un étage d'isolation des entrées/ sorties digitales de la DS1004 doit être ajouté en amont du 
circuit de puissance pour un fonctionnement sécuritaire du montage. Une carte standard a 
été développée au GRÉPCI à cet effet. Elle offre 16 lignes de sortie et 4 lignes d'entrée. 
Trois buffers du type MC14050  [77] sont ajoutés à l'entrée de la carte afin d'amplifier 
davantage les sorties (I/O O-I/O 15), puisque le courant maximal du port E/S de dSPACE est 
limité à 5mA. Quant aux entrées, elles sont lues à partir des broches (U20-U23). L'isolation 
est assurée par des optocoupleurs du type 6NI37  [78], alimentés côté secondaire par une 
source DC externe, qui est la même que celle des circuits de commande des IGBTs. Le 
schéma électrique de la carte d'isolation est donné à l'annexe III . 
2.4.5 Cartes de commande des IGBTs 
Il est très important de maintenir le fonctionnement des interrupteurs de puissance dans la 
zone sécuritaire de fonctionnement (SOA). Cependant, les erreurs éventuelles de commande 
et/ ou les défaillances matérielles du convertisseur peuvent entraîner une surchauffe 
excessive de ces composants, pouvant mener à leur destmction. Par conséquent, il serait 
judicieux d'utiliser un circuit de commande adapté à l'utilisation avec un microprocesseur et 
garantissant une protection contre les erreurs de fonctionnement. La carte de commande 
développée au GRÉPCI utilise le circuit Agitent  HCPL-316J  [79]. Ce dernier offre de 
nombreux avantages en termes de détection de défauts, de vitesse de commutation et 
d'isolation optique. Pour la détection des défauts, l'IGBT est bloqué si la tension du 
collecteur dépasse une certaine valeur seuil. Ces circuits sont également capables de 
commander des interrupteurs de courant 150A et de tension 1200V, à une vitesse de 
commutation maximale de 500 ns. De plus, il est compatible au niveau TTL. Tous ces 
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éléments semblent bien se prêter à notre application. Les entrées (Vjn) des cartes de 
commande des gâchettes ne sont autres que les signaux unipolaires en provenance de la 
carte d'isolation. Le schéma électrique de commande des gâchettes est donné à l'annex e 
IV. 
2.4.6. Circui t de protection contre les surtensions e t les surintensité s 
Tel que discuté dans les paragraphes (2.4.1-2.4.3), on s'est bien assuré, lors du réglage des 
différents capteurs, que les valeurs des grandeurs mesurées ne dépassent en aucun cas la 
tension seuil des CAD. Cependant, pour diverses raisons, des surintensités et/ ou des 
surtensions peuvent survenir. Pour pallier cet inconvénient, on se propose d'intercaler un 
circuit de protection supplémentaire entre les CAD de DSI 104 et les capteurs. Le but de ce 
circuit de protection est de maintenir les différents signaux mesurés bien au-dessous de lOV, 
plus précisément à 8V. Ceci est assuré par 2 chips d'amplificateurs opérationnels du type 
OPA4131 [80], polarisés sous ± 8V et opérant en mode suiveur. Le schéma du circuit pour 
un seul signal de mesure est représenté dans figure  2.20 . 
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Figure 2.2 0 Schéma  électrique  du  circuit  de  protection de  la 
carte de  commande contre  les  surintensités 
et les surtensions 
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2.5. Synthèse de la réalisation expérimentale du montage 
Les éléments matériels et logiciels constituant le montage sont finalement interconnectés 
ensemble, tel qu'illustré par le schéma bloc de la figure 2.21. 
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Figure 2.21 Schéma  bloc des différents éléments matériels 
et logiciels du montage expérimental. 
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Une photo du montage avec une légende détaillée de tous ses constituants est également 
donnée dans figure 2.22. 
Figure 2.22 Photo  du montage expérimental. 
2.6. Conclusion 
Lors de cette étape de conception et de mise en œuvre du montage expérimental, on 
a essayé de satisfaire aux exigences dictées par le cahier de charges et d'assurer une grande 
marge de sécurité, aussi bien pour la carte de puissance que celle de commande. D est 
maintenant intéressant d'analyser le principe de fonctionnement du convertisseur, afin d'en 
déduire un modèle fiable pouvant servir à l'élaboration des différentes lois de commande, 
ainsi que l'étude des caractéristiques statiques et dynamiques du convertisseur. Ceci fait 
l'objet du chapitre suivant. 
CHAPITRE 3 
REDRESSEUR D E VIENNE: PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT , 
MODÉLISATION E T VALIDATIONS EXPÉRIMENTALE S 
Dans ce chapitre, on se propose d'analyser le fonctionnement du redresseur triphasé 
de Vienne, en décortiquant les différentes séquences de commutation et les configurations 
correspondantes du circuit. L'étape suivante consiste à élaborer un modèle réaliste et fiable 
du convertisseur, servant de base pour l'étude de ses caractéristiques statiques et 
dynamiques. Pour ce faire, on se propose d'utiliser la technique de la moyenne sur une 
période de commutation. Le modèle obtenu, présentant des variations importantes dans le 
temps, est alors transformé dans le repère synchrone dqo. Cette transformation permet de 
réduire l'ordre du système et de manipuler des grandeurs stationnaires, simplifiant ainsi la 
procédure de validation et la conception des contrôleurs. Les caractéristiques statiques au 
point de fonctionnement nominal ainsi que le modèle en petits signaux sont, ensuite, 
déduits. Finalement, l'ensemble des modèles théoriques proposés (moyen, en petits signaux, 
et statiques) sont vérifiés expérimentalement, afin de conclure sur leur précision. 
3.1. Étud e de s séquences d e fonctionnement d u redresseu r 
La branche d'un convertisseur est constituée d'un interrupteur bidirectionnel commandable 
(T,), associé à deux diodes de roue libre (DEI)  et (D FI),  qui assurent la conduction du courant 
vers la charge quand l'interrupteur est bloqué. La tension aux bornes d'un intermpteur T, 
peut prendre 3 valeurs différentes selon l'état de l'interrupteur et le signe du courant 
correspondant, soit 0 ou ± Vdc/2.  Pour cette topologie, et contrairement aux onduleurs trois 
niveaux, les tensions aux bornes des inductances (L)  ne peuvent pas être totalement 
contrôlées, puisqu'elles dépendent du signe des courants AC. Ainsi, les (2^ = 8) états de 
conduction possibles des trois interrupteurs résultent en 8 vecteurs spatiaux possibles pour 
chaque cycle de commutation. Le fonctionnement du redresseur, en mode de conduction 
continue, est schématisé dans l'espace vectoriel de la figure 3.1 . 
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n consiste en 25 séquences de commutation, représentées par 19 vecteurs tension distincts. 
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Figure 3.1 Représentation  dans l'espace vectoriel des 
séquences de commutation possibles. 
Dans notre cas, la technique de MLI adoptée consiste à générer trois porteuses en dents de 
scie d'amplitudes unitaires et synchronisées chacune sur la tension de la phase 
correspondante. Si on ignore le phénomène de saturation de commande (paragraph e 
3.3.1.2), les rapports cychques (dk)  (ou signaux de corrunande), délivrés par les différents 
contrôleurs de la boucle fermée, exhibent un profil en régime permanent similaire à celui 
décrit dans le chapitre précédent. La génération des fonctions de commutation à partir de la 
MLI des rapports cycliques par les modulantes en dents de scie est présentée dans figure 
3.2. 
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Figure 3.2 Génération  des fonctions de 
commutations à partir de la MLI 
des rapports cycliques. 
Cette modulation implique les fonctions de commutation références, représentées dans 
figure 3.3 pour un cycle de fonctionnement. 
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Figure 3.3 Références  des fonctions de  commutation. 
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Figure 3.4 Configuration  du circuit pour deux états  de commutation 
(a): (111), (b):  (1 0 1). 
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3.2. Modélisatio n d u redresseur triphas é 
La modélisation demeure une étape clé quant à la conception des lois de commande, 
le paramétrage des régulateurs, l'analyse des caractéristiques statiques et dynamiques du 
convertisseur et les simulations en temps réel. Afin de garantir le succès de ces différentes 
tâches, le modèle doit décrire le plus précisément possible le fonctionnement du 
convertisseur. Notons bien qu'un modèle non-linéaire "idéal" a été proposé pour cette 
topologie dans [81]. Dans le cadre de la présente thèse, il est complété par les résistances 
équivalentes séries (ri  et rc)  et les inductances équivalentes séries (Le)  des éléments réactifs 
L et Cdc-  Une attention particulière sera accordée à l'impact de cette modification sur la 
précision du modèle obtenu durant la phase de validation expérimentale. La démarche 
générale de la modélisation est détaillée dans le paragraphe suivant. 
3.2.1. Modèl e moye n dans le référentiel direc t (abc ) 
Appliquant les lois de Kirchhoff à chaque circuit élévateur élémentaire du circuit, les 
équations côté AC du convertisseur s'écrivent: 
= L 4 ^ + r,/ , + [ v ; , 0 ( / J - v ; , 0 ( / j ] ( l - ^ J + v „ „ , x^[a,b,c},  k  = [1,2,3} (3.1) 
dt 
Avec Vx,  ix,  L, ri,  v^^, v^^, VM.n  et d^  tels que définis dans chapitr e 2 , paragraphe 2.1 . Le 
troisième terme de la sommation est la tension aux bornes des intermpteurs bidirectionnels 
T\, T2  et 73, qui prend trois valeurs différentes ( + v^ ,^ 0, -vj^,) selon le signe du courant 
correspondant et l'état de l'intemapteur. La fonction 0(/^) est telle que définie dans eq. 
(2.13) du chapitre précédent et 0(J^) son complément logique. 
Pour un système triphasé équilibré à trois fils, les équations suivantes sont toujours 
vérifiées: 
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Va +  Vb +  Vc =  0 
ia + ib + ic = 0 
(3.2) 
(3.3) 
En sommant eq. (3.1) pour les trois phases, et tenant compte des eq. (3.2) et eq. (3.3), on 
obtient: 
V a = E ^ +  r,i^+^[viQiia)-V-deQ{ia)]{l-d,) 
dt 3 
-lkeQ(ib)-VdcÔÎÇ)] il-d2)-\[vdcQ(ic)-VdcÔÎÇ)]  (l " ^3 ) 
v , = L ^ + r , / , - l [ v ; , 0 ( / J - v , - , 0 ( / j ] ( l - ^ , ) 
dt i 
2 1 . . . . . . + -ke( / , ) -vJ ,0 (^ , ) ] {l-d,)--[viQ(iJ-v-,,e(i,)]  (l-d,) 
V, = L ^  + r,/, - 1 [vl0(/, ) - v;, 0(/, )] (1 - J, ) 
dt 3 
(3.4.a-3.4.c) 
\ keQdb  ) - Vde  Qdb )] (1 - ^2 ) + ^ kc^Hc  ) " vJc ^C'c )] (l " ^3 ) 
Comme on peut constater, les équations du convertisseur côté AC ne peuvent pas être 
exploitées dans leurs formes actuelles, à cause de leur forte dépendance des signes de 
courants. Afin de dépasser cet obstacle, on se propose de définir un changement des 
rapports cycliques dk selon la formule suivante: 
dk=2 {\-d,) Ke^(K)-VdcQ(ix) 
"dc+^de 
, xe[a,b,c),  A: = [1,2,3] (3.5) 
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Définissons la tension DC totale (vdc)  comme étant la somme des tensions partielles v^^  et 
vj,,c. àd.: 
Vde =  Vdc  +  Vdc (3.6) 
Le changement de variables, défini dans eq. (3.5), transforme eq. (3.4) en: 
v^  = L ^ ^ + r ^ / ^ + ^ M < i i , x  = [a,b,c},  Â: = (1,2,3), M  = 
dt 6 
^ 2 - 1 -Û 
- 1 2 - 1 
- 1 - 1 2 
(3.7) 
Comme on peut constater les signes des courants ont totalement dispam des nouvelles 
équations du convertisseur à l'entrée. Cependant, la non-stationnarité dans le temps est 
omniprésente dans les équations du convertisseur côté DC. En effet, ces demières 
s'écrivent: 
Qt lc  = \.x^{a,b,e} 
d(v;J_.. 
•de dt 
— l^„  —  I  Idc  ~ Y-ix^{ixl^-dk)-i 
k=\.xe[a,b,c} 
de 
(3.8.a) 
(3.8.b) 
Oii v*^  et v^g  sont respectivement les tensions aux bornes des condensateurs de filtrage 
(Cdc)- Si on définit par Avdc le déséquilibre entre les deux tensions partielles v^ ^ et vj^, c. à 
d.: 
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^Vdc =  Vdc  -  Vdc (3.9) 
Tenant compte d'eq. (3.6), on peut facilement vérifier que: 
V'^- —  Z  ' *'rfc - Z ''de (3.10.a-3.10.b) 
La transformation de rapports cycliques définie dans eq. (3.5) devient alors équivalente à: 
Av 
dk=l-dk[sgniix) '-^],xe  [a,b,c},ke  [1,2,3]  (3.11) 
'de 
Appliquant cette transformation aux équations de sortie implique les expressions suivantes: 
diVco) 
•de dt 
^(7 - r f J sgn( / J ix-ide-ide 
lc=l.xe[a,b.c\ 
(3.12.a) 
C 
d{AvJ 
de dt Z "' lc=l,xe{a.b,c) sgnOJ-
^Vdc 
"de 
Ix-'de+'de (3.12.b) 
avec: 
V = V + V A v = V — V 
' co  co  '  co  ''  "-"^  co '^  eo '^  co 
(3.13.a-3.13.b) 
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Les variables v^ ^ et Av^ „ sont liées aux variables v^^  et Av^^  par les équations suivantes: 
, d  v, J d(v, J 
^de =  l^e^c  —  + ^cCde  — — + V,„ 
dt dt 
^Vdc =  l-e'-e ^!%J.,C,.%J.Av„ dt2 dt 
(3.14.a) 
(3.14.b) 
rc. Le, Crfc étant déterminées à la tension fondamentale des bus DC, soit 180 Hz. 
L'ultime solution est donc d'effectuer une transformation dans le repère tournant synchrone 
dqo des équations d'état eq . (3.7) et eq . (3.12), afin d'éliminer totalement cette variation 
dans le temps des équations du circuit. Ceci est discuté dans le paragraphe suivant. 
3.2.2. Modèl e moye n dans le référentiel tournan t synchrone (dqo ) 
Les équations (3.12.a ) et (3.12.b) peuvent être réécrites dans la forme vectorielle suivante: 
C. de 
' d(vcJ ' 
dt 
d(Av,J 
dt 
(1 - J^ )SGN( / J / , 
Av. de SGN(/J ^ / 
''de '  J 
- 1 - 1 
- 1 1 
'de 
'de 
, x  = [a,b,c}, k  = [l,2,3) (3.15) 
où /3 est la matrice identité d'ordre 3 et SGN(/^) la matrice carrée dont les éléments de la 
diagonale sont les signes des courants AC, c à d: 
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SGN(/ ) = 
^sgn(/J 0 0 
0 sgn(/,) 0 
0 0 sgn(/J 
(3.16) 
Appliquant la transformation abc/dqo aux équations d'état du convertisseur mène à: 
C 
dt 
, d(v,J 
dt 
d (AyJ 
dt 
'de 
de 
Ki^+- de Kv^-rj^Ki^—'i^KMd]^ 
6 
de hKdJ{Ki,)-^KdJ[KSGn-^KrY{Ki^-i^,^-i, 
2 vj^ 
{Kd, Y [K  SGN-1 Kr ]"' [Ki, ) - ^ ^ {Kd,  Y {Ki,  ) - i^  +  ig 
2 V de 
x = [a,b,c}, /: = {1,2,3} 
(3.17) 
Avec K  la dérivée dans le temps de la matrice de transformation abc/dqo (A -^
Comme on peut constater dans eq. (3.17), la matrice [K  SGN~'K  ^\  doit être calculée. D 
est inévitable que la matrice résultante contienne les signes des courants à son tour. La 
solution proposée dans [81] était d'approximer cette matrice à sa moyenne sur une période 
de fonctionnement, au lieu de considérer son expression instantanée, ce qui est équivalent à: 
[/rsGN "'/(''"]"' = ( [ A : S G N " ' / : ^ ] 
To K 
0 0 cos ç» 
0 0 sin ^ 
cos (p ûmp  0 
(3.18) 
Oîi (.) désigne la valeur moyenne du terme entre crochets sur une période du réseau ijg)  et 
(j) est le déphasage entre chaque tension de phase et le courant correspondant. Cette 
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approximation suppose que seule la valeur moyenne des tensions DC, évaluées sur une 
période du réseau, est mesurée dans la chaîne de retour. Cette hypothèse est valable, puisque 
les condensateurs de filtrage ont été adéquatement dimensionnés, de façon à réduire les 
ondulations des tensions DC à moins que 5%. Les composantes fréquentielles peuvent alors 
être négligées et les tensions DC peuvent être approximées à leurs valeurs moyennes 
respectives. Finalement, sous l'hypothèse de facteurs de déplacement et de puissance 
unitaires, autrement un déphasage nul entre les courants et tensions AC, les équations d'état 
du convertisseur dans le repère dqo sont les suivantes: 
d t j _ l ^ 
dt L 
Vq-rLiq-Lû}gi,-^d'^ 
àivco)_ 1 
dt C de 
-(dJd +dqiq)-a^^dj,  -il  -/, 
2 V . . 
de 
(3.19.a-3.19.d) 
d(Av,J 1 
dt C de 
3 Av 
2 V 
( \ ddid+dqiq)+0!dgi,-il-^i^. 
de 
Avec: 
a^2/n (3.20) 
[vdVqVsoY ^I^VvaVbVeY;  Udîqiof  =  K [iaib îcf: [d  dd q d gf =  K [d l d 2d ^f  (3.21) 
d id2  et J 3 sont tels que définis dans eq. (3.5). 
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En pratique, Vco et Avco ne sont pas accessibles pour mesure. Ds sont, par contre, déduits des 
tensions Vdc et Avdc via un filtre de second ordre F(s) composé par les éléments (rc. Le, Cdc)'-
V,g(s)^AV,g{s) 
V,(s) AV,(s) 
= Fis) = 
LeCdc'^'+reCdeS +  l 
(3.22) 
3.2.3. Caractéristique s en régime statique 
Le régime de fonctionnement statique est défini en annulant les termes à gauche des 
équations d'état (eq. (3.19.a)- eq. (3.19.d)), ce qui implique: 
Dd = 
2iVd-r,Id) 
de 
(3.23.a) 
. 2Lû)gI, 
^q 
V. de 
D, 
A^de-rdc) 
od. 
(3.23.b) 
(3.23.C) 
avec les grandeurs statiques au point de fonctionnement nominal définies ainsi: 
r^ .i 
^ . 
KJ 
= 
V 
0 
0 
ï 
" / / 
^ 
Jo\ 
= 
A 
0 
0 
yde=yde v;c=v;,=-^; Av;= o (3.24.a-3.24.e) 
D est commun d'étudier les caractéristiques statiques à partir des relations rapport cyclique-
tension et/ ou rapport cyclique- courant. Ceci est très faisable pour des topologies du type 
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DC/DC ou AC/DC monophasées. Le présent cas est assez différent, puisqu'on est en 
présence d'un système multivariable, présentant des couplages entre les variables de 
commande et les sorties. Ces couplages peuvent rendre l'analyse et la validation 
expérimentale un peu plus difficiles. Un premier constat est le double impact des variables 
(Dd) et  (Dq) sur la commande de Vdc*, et par conséquent de Id. Cependant, on peut 
démontrer que le rapport de transformation entre D , et Vdc  est égal à: 
^^ " - ^ r ^ = ^•00042 V*, , r, = 0 (3.25) 
^^d^de,n 
Rdc.n étant la valeur nominale des charges DC, ce qui est négligeable. Par conséquent, on 
peut affirmer que D d est la principale variable de commande responsable des variations de 
la tension DC. Il est également intéressant de définir les variations du courant Id en fonction 
du rapport cyclique. Pour ce faire, on considère la loi de conservation de puissance, définie 
par: 
^^' =l^ydJd-rJ})  (3.26) de 
2Rde,n 2 
Cette loi demeure toujours valable, puisque le convertisseur est commandé en puissance, 
quelle que soit la technique de commande adoptée. En combinant eq. (3.23.a) et eq. (3.26), 
la relation rapport cyclique- courant Id est définie ainsi: 
"^(Vd-r^Id)' -ORdcnVdld  -Rde.nrJd')D]-0  (3.27) 
D'autre part, considérant le cas de charges DC équilibrées et égales à la valeur nominale 
Rdcn, eq. (3.23.C) implique: 
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A V J D = <^ 
ORdcnh 
(3.28) 
Id satisfait toujours eq. (3.26), et est constante pour une valeur donnée de Vdc  -  Par suite, on 
s'attend à ce que la relation entre le rapport cyclique (D  g) et l'asymétrie des deux tensions 
DC ( Avj^  ) soit linéaire. Ces différentes relations vont être validées ultérieurement dans le 
paragraphe 3.3.2. 
3.2.4 Dérivation du modèle en petits signaux 
Afin d'établir le modèle dynamique en petits signaux du convertisseur, les équations d'état 
sont analytiquement linéarisées autour du point de fonctionnement nominal défini dans eq. 
(3.23) et eq. (3.24). Cette linéarisation génère des équations d'état linéaires de la forme 
suivante: 
X(t) =  AX(t) +  Bd(t)+Ev(t) (3.29) 
Avec X id iq  ^e  Av, est le vecteur des variables d'état, d dd d^  dg 
le vecteur des entrées de commande, et v Vd v^ 
est 
est le vecteur des entrées de 
perturbation. L'indice (~) désigne le régime petits signaux. Les matrices d'état, de 
commande et de perturbation, respectivement A, B et E, sont dérivées comme suit: 
A = a/ 
y^^Jx^Xr,' y^d 
3/ 
, E  = 
x=x„ 
dv ^ 
(3.30) 
x=x„ 
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/ représente l'ensemble des fonctions non linéaires décrivant le système et Xg  le  point 
nominal prédéfini. Appliquant les dérivées partielles définies dans eq. (3.30) à eq. (3.19) 
donne: 
A = 
0 
V2V 
L 
- ^ n 
342V 
^dc^dc 
^0 
fl 
L 
3yl2Lû)gr 
CdcVL 
LVdc 
û}g42r 
y'de 
1 
^dc'^dcn 
0 
0 
0 
0 
6vr 
^dc^de ^dc^dcn  ) 
(3.3 La) 
5= 
_yk 
2L 
0 
3j2f_ 
2L 
0 
0 
0 
af2l' 
^dc J 
(3.3 l.b) 
C = 
(IIL 
0 
0 
U 
°1 
1/L 
0 
oj 
(3.31.c) 
Notons bien que l'élément (4,4) de la matrice A est à peu près égal à (-2t(Rdc,nCdc))- Dans le 
domaine fréquentiel, eq. (3.29) est équivalente à: 
X(s) = {si - A) ' ' Bd{s)  + [si - AY^C'V(S)  (3.32) 
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Remplaçant les matrices A, fi et C par leurs expressions implique 20 fonctions de transfert 
reliant les 5 entrées <dj,  d  ,  dg,  Vj,  v  >  aux 4 sorties <i^,  i  ,  v,, Av, >  du 
système, de la façon suivante: 
Av. 
Gidnis) 
Giditis) 
Gidu(s) 
G,d2i(s) 
G,dnis) 
<^Avdl lW C?Avdl2('^) <^Avdl3W 
' v d l 2 
Gidn(s) 
<^,d23(^) 
(s) G,^i3(s) 
d'à 
d'' 
d\ 
J V 
f G , , H ( ^ ) C , , , 2 ( 5 ) ^ 
C^,v2l(^) G,v22(5) 
<^vvll(^) G,,,2(:f) 
(3.33) 
La notation adoptée pour ces différentes fonctions de transfert est de la forme Gxysp  (s), telle 
que: x  est une sortie, c. à d. un élément du vecteur X ; y est une entrée, c. à d. un élément 
des vecteurs d  on  v;  Jest le rang de la sortie x  dans le vecteur X  ;  fi est le  rang de l'entrée 
y dans le vecteur J ou v. 
La liste des expressions analytiques des différentes fonctions de transfert, ainsi que leurs 
paramètres, est donnée ci suit: 
Gidn{s) =  -
Gid\2^s) =  -
K (^'+0^11^+0^12) 
2L den(5) 
yL<»o {'^+«13) 
2L den(s) 
G,dnU) =  Q 
Vde^o (ûr,4^ + ai5) 
G,d2l(*) = 
Gid22(^)--
2L den(5) 
ydc (^'+0^16^+0^17 ) 
2 L d e n ( j ) 
(3.34) 
(3.35) 
(3.36) 
(3.37) 
(3.38) 
G;d23is) = 0 (3.39) 
L.den(5) 
cOg (^ + 0^,3 ) 
G,vi2(^) =  -;^— • ,  ,  (3-41 ) 
L den(5) 
Gi,2i(s) =  — i — . , • (3-42) 
L den(5) 
(s^ +a,.s  +  a.^) 
G,v22(^) = - ^ - 7 : 7 ^ 7 ^ (3.43) 
L.den(j') 
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, , _ 3V2V {s  + aj 
" ' ^ ' ^^Z^Q^v : den(.) 
Qc^ <ic den(5) 
G v . , 3 ( ^ ) = 0 
G^.di2i^) =  0 
' ^vd\^ {s) = 
G,du(s) = 
'vdU {S) = 
Cdc{s+2Tg) 
3V2/* [s^  -i-ûr2i.y + or22) 
2C^, den(5) 
3 V 2 / ' Û ; , (5 + 6^ 20) 
2C^, den(5) 
G^,,n{s) = 0 
GAVV12(^) = 0 
(3.44) 
(3.45) 
(3.46) 
(3.47) 
(3.48) 
(3.49) 
(3.50) 
(3.51) 
(3.52) 
(3.53) 
den(5) = .y + 
^ ' ^ \ 
\ 2 
^ - r, s^+(aiy+-^+ûi+a,s)s 
+rg4+^{a,y+a,y-Tg) (3.54) 
« / / ^^0  + 
6VI 
Gdc^de ' L 
a 12 
6VI 1 
• +  • 
G dey de G^^Rj^„ 
(3.55) 
(3.56) 
a 
6VI 
13 
a 14 
a 
= ^0 + Y 
G dey de 
ÔLI*' 
= ^ + ^ 
G dey de 
= ^0 
6r,r' 
' LC,,Vl 
15 
ai6 = 7 « + -
« / 7 = 
6V' 
+ • 
^GdcVlc ^C'rfc^rfcn 
ÔLtoll*' 
«ys = 
^Gde Rdcn '-dc^de 
a„ = 
Lû)lf 
V 
(X20 -
Lf 
2r, 
« 2 / = 
^22 —  -
T„ - • 
L 
V 
LI' 
fÇL 
Û L'I* 
G de  ^de 
(3.57) 
(3.58) 
(3.59) 
(3.60) 
(3.61) 
(3.62) 
(3.63) 
(3.64) 
(3.65) 
(3.66) 
(3.67) 
Figure 3. 5 représente le schéma bloc équivalent du convertisseur dans le domaine 
fréquentiel. 
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Figure 3.5 Modèle  en petits signaux du convertisseur 
de Vienne. 
3.3. Validation expérimentale des modèles proposés 
Pour les différents modèles proposés, l'étape de validation expérimentale consiste à 
comparer la réponse du circuit à celle du modèle, face aux mêmes excitations sur les entrées. 
D est bien évident que la procédure d'identification va être effectuée pour les transformées 
(dqo) des variables, puisque tous les modèles sont exprimés dans le repère dqo. Les trois 
algorithmes de validation sont implantés en temps réel moyennant le processeur maître 
(Master PPC) de la carte de commande DSI 104 de dSPACE ®. Tel que discuté dans le 
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chapitre précédent, le mode multi-tâches est utilisé, afin de maintenir un niveau acceptable de 
la MLI à la fréquence de commutation choisie. La période d'échantillonnage principale Tsi 
est égale à 38 ps, alors que les entrées ADC et sorties DAC sont échantillonnées à une 
période Ts2,  quadmple de Tsi {Ts2=^ Ti). 
3.3.1. Validatio n d u modèl e larges-signau x (MLS ) pa r applicatio n d'un e 
commande linéaire de type PI 
D est bien connu que l'analyse larges-signaux des systèmes se fait en boucle fermée. Par 
suite, on se propose d'appliquer au convertisseur une stratégie de commande en puissance à 
base de contrôleurs PI, dont la conception est détaillée dans le paragraphe suivant. 
3.3.1.1. Conceptio n des contrôleurs PI pour la commande en boucle fermée 
La commande linéaire envisagée est basée sur la version discrète du modèle en petits 
signaux, décrit dans le paragraphe 3.2.4 par les eq. (3.34- 3.67). Étant donné l'inégalité du 
nombre d'entrées de commande (3) et celui des sorties (4), les contrôleurs sont arrangés dans 
une configuration multi-boucles comme suit: les sorties id,  iq  et  Avdc sont commandées dans 
des boucles internes rapides, par respectivement d  d, d q et d g, alors que la tension totale à la 
sortie Vdc est régulée via une boucle externe plus lente. 
Les contrôleurs de courants dq ont pour but de maintenir un facteur de puissance unitaire et 
de contrôler adéquatement la puissance active transférée à la charge. Ils sont conçus en 
négligeant le couplage entre les rapports cycliques et les courants dq, en d'autres termes, en 
négligeant l'effet de  dd  sur iq  (Gidn), ainsi que l'effet de  d  q sur id  {Gid2i). L'effet des 
perturbations Vd  et Vq sur respectivement id  et iq, doit également être atténués par des facteurs 
de compensation Gei  et Ge2-  D'autre part, la symétrie des deux bus DC de sortie est assurée 
par un contrôleur assez rapide. Quant au régulateur de tension, il s'occupe de fixer le niveau 
de puissance à la valeur requise par l'application, et de générer les courants de référence pour 
les boucles internes de courants. Par conséquent, la tension DC totale doit être ré exprimée en 
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fonction du courant de référence (/*), au lieu du rapport cyclique, comme c'est le cas dans le 
modèle proposé. La fonction tension à courant est obtenue ainsi: 
GAs)--r^^, Gv.=-^  (3.68) 
{s + a^^) C,,V,^ 
Les contrôleurs PI ont les expressions suivantes: 
H,(z)^Kp,+K^-^; x  = [i,Av,v} (3.69) 
(z-l) 
Les paramètres (Kpx,  Ku)  sont calculés en appliquant la méthode de placement de pôles, sur la 
base d'une discrétisation de type bloqueur d'ordre zéro (ZOH) des fonctions de transfert 
suivantes: Gidii et  Gui22 pour les boucles de courants, G^vdu pour la boucle d'équilibrage des 
tensions DC partiels et G„ pour la boucle de tension. Les sous- systèmes en boucle fermée, 
ainsi obtenus, sont des filtres optimaux du second ordre. Les expressions discrètes des 
différentes fonctions de transfert pré mentionnées sont données ci-suit: 
V ,X(z ' - 1 .99z + 0.99) v;,r,2 
BoG,dn(^) = BgG,,^^{z) = / ^ ''^  , ^ = 'f-^  (3.70) 
" ""' 2L(z'-2.992z'+2.988z-0.996) 2L{Z-1) 
«V2/'/î,,,„(l-.-'^'--) 
BoG^,dniz) =  ^^^^4^- (3.71) 
«157-, 
2{z-e -'='^ 2) 
r^jCz^-l-992+ 0.99) T 
BoG^niz) =  BgG,,,,(z) =  ^ , 3 _2.992z^+2.988^-0.996) ^ û ^) ^ '^^ ^^ 
6vr2 
Les facteurs de compensation discrets contre les effets de des perturbations Vd  et  Vq  sur 
respectivement id  et iq (Ggi et  Gc2) sont donnés par les expressions suivantes: 
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^^ _ ^ _ BgG^.uiz)  ^ _2_ ^ ^^Q^ ^3^4^ 
BoGiduiz) y  le 
^ ^  _  g.G,v22(^) ^ J _ ^ 0^004 (3.75) 
' C 2 5»G,.22(^) v;. 
Tout en négligeant les pertes, le courant de référence (/ ) est généré à partir de la loi de 
balance d'énergie entre les côtés AC et DC du convertisseur, soit: 
Wl^vl) 
Vcv étant le signal de commande issu du contrôleur de tension //v,(z). Le diagramme en bloc 
décrivant la loi de commande proposée est donné à la figure 3.6. Les expressions analytiques 
des paramètres proportionnel et intégral sont les suivantes: 
2-2.-^^^.2 cos (6 ; ,T ,2Vr^ ) e'-^-^'^a  ^Kfi,K^,-l 
"•ni —  '  t^ii  —  ~  (J-I  ') 
K.G; K,G,T,, 
-2e-^%v7-.2 C O S ( Û ; ^ , 7 ; 2 V Ï ^ ) + ^ - « | 5 7 - . 2 + 1 e-^'^^^r,2+K^G^^Kp^,-e-"isTs2 
f^pAv = 777^ ' ^Av = j . ^ J,  (3. /8) 
^ v W v '^v'-'hv^sl 
K^-K.,^''^-'-'''lf-'-^^^ <3.79, 
D'où les valeurs numériques suivantes: 
A.N.; \K„i = -5.6844; Kg  =-8.097le3; Kp^,  =3.3443; K,^, =691.1^95, Kg,  = Kj, =9.0620e3, 
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% 
MLl 1 
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Ifo 
MLl 2 
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/ 
.dqo. 
Signal 1 
Ifo 
MLl 3 
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'ûftc 
(OJ 
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Vienna rectifier 
Changment 
des rappons 
cycliques 
Eq.(3,ll) 
''de 
^abc 
-n¥— 
HjU) k v > t 4 ^ 
//,(z) en Eq. 13762 
5Lr9 
//v(z) i _ K rfc 
/ /A.(Z) 
QtAvl 
Figure 3.6 Bloc  diagramme de la loi de commande linéaire 
à base de contrôleurs PI. 
D est bien clair que la valeur de ces différents paramètres dépendent principalement des ûi, x 
= [i,  V,  Av),  puisque tous les autres facteurs sont fixes. Pour obtenir les meilleures 
performances possibles du convertisseur, ces facteurs sont réglés de façon à réduire les 
harmoniques sur le courant AC et minimiser l'angle de saturation de commande. Ceci est 
discuté dans le paragraphe suivant. 
3.3.1.2. Résultat s de la commande proposée et étude du phénomène de saturation de 
commande 
Les contrôleurs PI analytiquement établis dans le paragraphe précédent sont implantés en 
temps réel sur le prototype expérimental. Les formes d'ondes de la phase a (4 et Va),  le 
contenu harmonique du courant ia,  ainsi que le bus DC de sortie (vdc),  sont montrés dans 
figure 3.7, en absence de la commande proposée. 
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(a) (b) 
Figure 3.7 Formes  d'ondes en  absence de la commande, 
(a): Courant et tension AC, tensions DC, 
(b): Spectre harmonique du courant AC. 
Échelle: 250 Hz/div (horizontal); 10 dB/div (vertical) 
Comme on peut constater, le contenu harmonique du courant source est assez élevé. Les 
harmoniques caractéristiques des ponts triphasés à diodes (h = 6p±l) sont assez visibles sur 
le spectre du courant. Le TDH du courant et le facteur de puissance sont respectivement 
évalués à 36.9% et 0.9. La tension DC de sortie est égale à une valeur constante de 245V. 
Suite à l'application de la commande, on peut observer, dans figure 3.8, une atténuation très 
significative de hautes composantes fréquentielles. Le TDH du courant est estimé à 5%, avec 
un facteur de puissance unitaire. 
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Figure 3.8 Formes  d'ondes suite  à l'application de la commande linéaire, 
(a): Courant et tension AC, tensions DC, 
(b): Spectre harmonique du courant AC. 
Échelle: 250 Hz/div (horizontal); 10 dB/div (vertical) 
Notons bien qu'au moment de relever ces mesures, le TDH de la tension source a été évalué 
à 3%, avec un contenu harmonique tel que rapporté dans Tableau 3.1. Ceci expliquerait la 
composition harmonique aussi importante des courants AC, avec l'existence d'harmoniques 
paires et multiples de 3. 
Tableau 3. 1 
Contenu harmonique de la tension AC (Vi,rms = 1 lOV) 
VHIVI (%)  • 
h 
VHIVI (%) 
h 
VhtVi (%) 
h 
VHIVI (%) 
, ^ - : j . ' ; ~ : - , 
99.9 
9 
0.1 
17 
0.1 
25 
0.2 
0.2 
10 
0.1 
18 
0.1 
26 
0.1 
0.3 
11 ; 
0.5 
19 
0.1 
27 
0.1 
0.1 
12 
0.1 
20 
0.1 
28 
0.1 
1.4 
13 
0.2 
21 
0.1 
29 
0.4 
0.1 
14 
0.1 
22 
0.1 
30 
0.2 
1.5 
15 
0.2 
23 
0.2 
31 
0.4 
^^^^^P 
0.1 
16 
0.1 
24 
0.1 
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Figure 3.9 décrit la variation du TDH et du facteur de puissance en fonction de la puissance 
transférée à la charge, pour différentes valeurs des inductances du convertisseur. 
).4 0. 6 0. 8 1  1. 2 1. 4 
Puissance de la charge (kW) 
1.6 
0.95 
0,85 
Lï4inHi 
0.4 0. 6 0. 8 1  1, 2 1. 4 
Puissance de la charge (kW) 
1,6 
Figure 3.9 Variations  du THD et  FP en fonction 
de la puissance transférée à la charge. 
En toute évidence, une valeur élevée des inductances permet de minimiser le TDH et 
d'augmenter le facteur de puissance. Cependant, en plus du coût et de l'encombrement, une 
telle augmentation de la taille des inductances peut avoir des répercussions indésirables sur la 
qualité de la commande. En effet, on montre dans figure 3.10 le profil du rapport cyclique di 
114 
associé au courant de la phase correspondante ia.  On peut facilement observer un phénomène 
de saturation de commande, d'angle égal à 18.8° électriques. 
T e k R u n I I  M  i  '  '<V T 1 I T r I g d I I  I I I  • ! I  I I i I  I  ^  I  I  I  I  I zs.: 1 1 o m v 
<3>: 4 3 0 m V 
/s.: S . O O k H z 
<Bl: 7  1-4 H z 
2 6 J  Ul z o o s 
1 5 : O S : 5 l 
Figure 3.10 Courant  AC versus rapport cyclique et phénomène 
de saturation de commande. 
Ce phénomène se manifeste par une "perte de commande" temporaire aux alentours des 
passages à zéro des courants AC. La valeur mesurée de cet angle est très proche de celle 
obtenue appliquant la formule théorique suivante: 
/ = ^ + sin 
V,, cos O de 
e^iv 
4> = tan " 
' Lû)J (3.80) 
Qui est de 17° électriques. D'après eq. (3.80), la durée de ce phénomène dépend de deux 
éléments déterminants: 
Les caractéristiques inhérente s d u convertisseur: Elles sont liées aux dimensions 
des inductances (L)  et au niveau de puissance requis (/ , Vdc  )-  Les courbes de 
variation de l'angle de saturation en fonction des inductances de lignes et de la 
puissance du convertisseur sont données dans les figures suivantes. 
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Figure 3.11 Angle  de  saturation et caractéristiques inhérentes du convertisseur 
(a): saturation, THD et FP en fonction de  L, 
(b): saturation, THD  et FP en fonction de  la puissance. 
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Le principal constat est la variation quasi-linéaire de l'angle de saturation en fonction de la 
valeur des inductances de lissage. D est également inversement proportionnel à la puissance 
du convertisseur. Cependant, il n'a pas d'effet significatif sur le TDH du courant AC. D est 
donc conseillé de réduire la valeur des inductances et d'augmenter, par suite, la fréquence de 
commutation, pour réduire à la fois la durée de saturation et le TDH. Dans notre cas, la plus 
faible valeur de L permettant d'atteindre un TDH de 5% pour la fréquence de commutation 
2.04 kHz est 20mH. 
• L a commande du déséquilibre des deux bus DC (d  „): La dépendance de l'angle de 
saturation, le TDH du courant et le facteur de puissance du choix des régulateurs 
//,(z) et //AV(Z) est étudiée, en faisant varier respectivement les paramètres û>t, et (O^v-
Les résultats sont rapportés dans figure 3.12 et figure 3.13. 
2000 400 0 6O0 O 800 0 10O0 0 1200 0 1400 0 
W, (rad/s) 
Figure 3.12 Variation  de l'angle de saturation 
en fonction du  paramètre G>,. 
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Figure 3.13 Variation  de l'angle de  saturation 
en fonction du  paramètre (Ojy. 
Comme on peut constater, le choix des régulateurs de courant n'a aucun impact sur la durée 
de saturation, contrairement au régulateur de déséquilibre de tension. Les valeurs optimales 
de ûJt  et û)^v,  déterminées pour un TDH minimal de 5%, un facteur de puissance unitaire et un 
angle de saturation minimal, sont estimées à: 
CO: 
'^¥d 
, 0) Av 
^^fd ^  ^  ^^d 
300 '  "  50 0 
(3.81.a-3.81.c) 
3.3.1.3. Validatio n expérimentale du modèle larges-signaux (MLS) 
Les principaux outils d'analyse en larges-signaux des systèmes, communément utilisés en 
littérature, sont la représentation en plan de phase et les réponses temporelles [82]. La 
première méthode consiste à vérifier la stabilité en boucle fermée du système pour différentes 
conditions initiales, et ce en vérifiant la convergence des courbes dans le plan de phase vers 
le point d'équilibre (point de fonctionnement nominal). La seconde méthode consiste à 
observer les sorties du système pour différentes variations des entrées, et les comparer à 
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celles du modèle. Cependant, dans la quasi-totalité des travaux traitant de cet aspect [83-85], 
l'analyse est effectuée sur des topologies monophasées, ce qui simplifie énormément la 
procédure d'identification, et permet d'utiliser des plans de phase dans l'espace 2-D. Dans le 
présent travail, le cas est différent, puisque l'ordre du système est assez élevé. Afin de réduire 
le plan de phase à l'espace bidimensionnel, on se propose de représenter le courant pic AC 
( i = J j j -I- i  ^) comme une fonction de la tension DC totale (vdc)-  Les courbes courant -
tension, données dans figure 3.14, sont centrées par rapport au point nominal défini dans eq. 
(3.24). 
25 r 
20 
15 
10 
(A) 5 
-5 
•10 
(1300 
-400.: -6.23) 
-500. -6.5^ Limite de courant' 
I L 
-600 -400 -200 n 
Vdc (V) 
200 400 600 
Figure 3.14 Courbes  courant crête - tension  DC 
pour différentes conditions initiales. 
La stabilité du système en boucle fermée est bien vérifiée, puisqu'il converge vers le point 
A 
d'équilibre (0,0), pour n'importe quelles valeurs initiales de (/ , Vdc)-  La rapidité des boucles 
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de courants par rapport à celle de tension, dictées par la loi de commande, est également 
observée au niveau du plan de phase. On peut également visualiser des dépassements en 
courant assez importants dans la partie gauche du plan de phase, principalement dus à la 
néghgence des non-linéarités du convertisseur dans la commande adoptée. D est important de 
mentionner que l'allure des courbes dans le plan de phase dépend de la stratégie de 
commande adoptée. 
Une fois la stabilité du convertisseur est vérifiée, on passe aux réponses dynamiques du 
système face aux différentes perturbations sur les entrées. Dans ce volet, une seule entrée du 
système est variée à la fois, tout en maintenant les autres à leurs valeurs statiques calculées 
au point nominal eq. (3.23). Dans notre cas, on choisit de faire varier les entrées d d, d q, d g et 
Vd respectivement de (0.62, -0.225, 0, 110) à (0.93, -0.45, 0.1, 75). Ces échelons sont choisis 
de façon à générer des variations notables sur les sorties, tout en respectant les limites 
admissibles en courant et tension du circuit de puissance. On compare ensuite les 
dynamiques temporelles des sorties (id,  iq,  Veo, Aveg)  du modèle et du convertisseur dans 
chaque cas. 
Le principe général de la procédure est décrit par figure 3.15. Les résultats expérimentaux 
obtenus pour les quatre essais sont rapportés dans figures. 3.16 , 3.17 , 3.1 8 et 3.19 . La 
principale observation est la grande ressemblance entre les réponses du modèle et celle du 
convertisseur, mis à part les légères différences en amplitude, qui sont causées par les pertes 
au niveau du circuit réel. Ceci peut certifier de la haute précision du modèle en larges-
signaux proposé. 
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Figure 3.15 Algorithme  de  validation expérimentale du modèle 
larges-signaux du convertisseur. 
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Figure 3.16 Réponses  temporelles des différentes sorties 
du système face à  une variation de 33% de dj. 
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LSM EXPERIMENTAL 
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Figure 3.17 Réponses  temporelles des différentes sorties 
du système face à  une variation  de 50% de d ,. 
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LSM EXPERIMENTAL 
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Figure 3.18 Réponses  temporelles des différentes sorties 
du système face à  une variation de 100% de d „• 
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Figure 3.19 Réponses  temporelles des différentes sorties 
du système face à  une variation de 50% de vj. 
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MLS EXPERIMENTAL 
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Figure 3.20 Réponses  temporelles des courants AC 
face aux  différentes perturbations. 
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Dans figure 3.16 , il est bien clair que la variation de  d d influence plus significativement le 
contrôle de la puissance acdve, assurée par la composante directe du courant id,  et  donc la 
tension DC Vdc.  Cependant, son impact est mineur sur la commande de la puissance réactive, 
contrôlée par le courant iq.  Ce  dernier est beaucoup plus affecté par les variadons de l'entrée 
d q, comme le montre figure 3.17. Dans ces deux figures (3.16 et 3.17), on peut bien vérifier 
que les intéracdons entre (d d, d q) et (id, iq) sont négligeables. 
D'après figure 3.18 , on peut conclure que d g est principalement responsable de la symétrie 
des deux bus DC partiels (vde*, Vdc),  c. à d. pour la commande de Av^ c-
Figure 3.19 montre l'effet notable de la variation de Vd  sur le courant id,  puisque tous deux 
sont associées ensemble pour transférer la puissance active à la charge. Notons bien que dans 
le cadre de ce dernier essai, le retard observé sur les courbes expérimentales est causé par les 
équipements utilisés. 
D'autre part, il demeure intéressant d'invesdguer la manifestadon de ces différentes 
variations du côté AC. Ceci est illustré dans figure 3.20. 
3.3.2. Validatio n du modèle statique 
Le premier volet de la validation expérimentale du modèle statique consiste à vérifier la 
relation rapport cyclique - tension DC et rapport cyclique - courant direct en se basant sur 
eq. (3.23.a) et eq. (3.27). Pour ce faire, on fait varier la tension de référence (V^ ,^-*) de 300 à 
600 V avec un pas de 50 V, et on évalue pour chaque point d'opération le rapport cyclique 
(D d) et le courant Id.  Les échantillons expérimentaux sont ensuite superposés aux courbes 
théoriques dans figure 3.21 et figure 3.22, pour les modèles idéal (r^ - 0) et réel (r^ i  ^0). 
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Figure 3.21 Variation  en régime statique de la tension Vdc 
en fonction de  D d-
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Figure 3.22 Variation  en régime statique de la tension Ij 
en fonction de  D j . 
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Comme on peut constater, la prise en compte de la résistance série (ri)  diminue 
significativement l'écart entre le modèle et le circuit réel. Ceci démontre son importance vis-
à-vis de la précision de modélisation. 
Le second volet de validation du modèle statique s'intéresse de la relation gouvernant la 
composante homopolaire du rapport cyclique D„ et l'écart des tensions DC (AV^^). Tel qu'a 
été souligné dans le paragraphe 3.2.3 , on s'attend à ce que cette relation soit linéaire pour 
une valeur donnée de Vdc  -  De la même manière que l'essai précédent, on fait varier la 
référence AVj^  de 0 à 200 V et on évalue les valeurs correspondantes de D g. Dans figure 
3.23 est tracée la courbe théorique en pointillés pour une valeur du paramètre (a) égale 0.64. 
Cependant, on constate que la pente de la courbe expérimentale correspond à une valeur de 
(a) égale à 0.9334. Ceci soulève des questions concernant les facteurs gouvernant ce 
paramètre. 
AVdc (V) 
Figure 3.23 Variation  en régime statique de la tension AVdc 
en fonction de D „. 
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Dans figure 3.24, on a pu mettre en évidence une dépendance linéaire entre le paramètre (a) 
et le niveau de puissance délivrée à la charge, dicté par la référence Vdc  • 
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Figure 3.24 Variation  en régime statique de la tension AVdc 
en fonction de D „• 
3.3.3 Validatio n du modèle en petits - signau x 
La vérification des fonctions de transfert se fait en boucle ouverte. Elle repose sur l'addition 
à chacune des entrées d'un signal sinusoïdal de faible amplitude (5% de la valeur nominale 
de l'entrée correspondante) et à fréquence variable, tout en maintenant les autres entrées à 
leurs valeurs nominales. Le rang de fréquence utilisé pour le signal sinusoïdal doit être au-
dessous de 100 Hz, car au-delà de cette valeur, les sorties ne sont plus à la même fréquence 
que l'entrée. Les variations en amplitude et en phase générée par une telle perturbation sont, 
ensuite, observées sur les tensions DC de sortie et les composantes dq des courants. Figure 
3.25 décrit l'implantation de cette procédure d'identification utilisant la carte DS 1104. 
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Figure 3.25 Schéma  de la procédure de validation expérimentale 
du modèle en petits signaux. 
Concernant les perturbations sur Vdq, elles sont équivalentes dans le repère direct (abc) à deux 
générateurs additionnels sur chaque phase. La démonstration est donnée dans l'annexe V. On 
y distingue les deux cas o)g > œ et (Og < co, avec co est la pulsation du signal de perturbation. II 
est nécessaire de signaler que les essais relatifs aux tensions triphasées ne peuvent pas être 
élaborés expérimentalement, car ils requièrent des générateurs à amplitude et fréquence 
variables. On se contente alors de vérifier les fonctions de transfert en question par le logiciel 
Sim Power System de Madab®. Dans les figures (3.26 - 3.32) , les courbes théoriques sont 
tracées à partir des eq. (3.2 4 - 3.67 ) dans les cas idéal (en pointillés) et réel (en ligne 
continue), sous forme de diagrammes de Bode. 
131 
Gidll 
/(Hz) 
Figure 3.26 Diagrammes  de Bode des fonctions de  transfert Gidu et Gmi 
: sans ESR et  ESL, ; avec ESR et  ESL, o:  expérimental. 
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Figure 3.27 Diagrammes  de Bode des fonctions de  transfert Gidii et Gtdii 
.- sans ESR et  ESL, ; avec ESR et  ESL, o  : expérimental. 
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Figure 3.28 Diagrammes  de Bode des fonctions de  transfert Gvdii et Gydii 
; sans ESR et  ESL, ; avec ESR et  ESL, o:  expérimental. 
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Figure 3.29 Diagrammes  de Bode des fonctions de  transfert Giyu et Giyiz 
; sans ESR et  ESL, ; avec ESR et  ESL, +; SPS. 
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Figure 3.30 Diagrammes  de  Bode des  fonctions de  transfert Giy2i  et Giy22 
; sans ESR et  ESL, ; avec ESR  et  ESL, -i-; SPS. 
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Figure 3.31 Diagrammes  de Bode des fonctions de  transfert Gyyu et Gyyn 
; sans ESR et  ESL, ; avec ESR et  ESL, +:  SPS. 
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Figure 3.32 Diagrammes  de Bode de la fonction de  transfert GAvdu 
.• sans ESR et  ESL, ; avec ESR et  ESL, o:  EXP. 
Les échantillons expérimentaux, représentés par des cercles, semblent bien suivre les 
fonctions de transfert du modèle. D'autre part, il est bien clair que la considération des ESR 
et ESL dans le modèle contribue nettement à l'amélioration des résultats obtenus. Les légères 
déviations observées entre les résultats théoriques et expérimentaux peuvent être dues aux 
erreurs de mesure et à l'imperfection du circuit. Cette dernière peut ajouter des composantes 
parasites additionnelles, non prises en compte lors de la modélisation. 
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3.4. Conclusio n 
Au cours de ce chapitre, on a essayé d'analyser le fonctionnement en mode de 
conduction continue du redresseur triphasé, en déterminant les séquences références de 
commutation des trois intermpteurs commandables, à partir des profils en régime permanent 
des rapports cycliques. Dans la deuxième partie du chapitre, on s'est intéressé à la mise en 
équations des différentes relations entrées/ sorties régissant le fonctionnement du 
convertisseur. Cette étape a donné naissance à trois modèles, couvrant différentes régions de 
fonctionnement. L'étape de validation expérimentale atteste bien de la grande précision des 
modèles proposés, spécialement quand les composants parasites du circuit sont pris en 
considération. Par suite, ils peuvent constituer une base solide et fiable pour la conception de 
lois de commande robustes et performantes, visant la mise en forme des courants, la 
correction du facteur de puissance et la régulation des bus DC de sortie. Ceci constitue le 
principal objet des prochains chapitres. 
CHAPITRE 4 
COMMANDE QUASI-LINÉAIR E D U REDRESSEUR D E VIENN E 
4.1 Introductio n 
Comme pour toutes les topologies AC/DC non polluantes à double bus DC, on vise de la 
commande du convertisseur de Vienne les objectifs suivants: 
• La compensation des harmoniques du courant AC et de la puissance réactive, ce qui 
se traduit par un minimum de TDH et un facteur de puissance unitaire, 
• La régulation de la tension DC totale à une valeur de référence, 
• La symétrie des deux bus DC partiels, 
• Des temps de réponse courts, 
• Des dépassements en courant et en tension moindres, 
• Une haute robustesse du convertisseur face aux fortes perturbations et variations 
paramétriques côté charge et côté réseau. 
La théorie de commande offre diverses techniques avancées, permettant d'atteindre 
parfaitement les performances précitées. Cependant, la sophistication de certaines lois de 
commande crée des difficultés d'ordre pratique, malgré la puissance accrue des processeurs 
numériques. Cette complexité est nécessaire pour manipuler les très fortes non linéarités des 
convertisseurs, le nombre élevé de variables mesurées ainsi que les variations paramétriques 
de tels systèmes. C'est ce qui peut expliquer que dans la plupart des applications 
industrielles, on a toujours tendance à utiliser des contrôleurs linéaires classiques. Bien que 
ces derniers offrent facilité de réglage et d'implantation, ils demeurent limités point de vue 
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robustesse face aux perturbations externes et aux incertitudes paramétriques, à moins que 
l'on augmente infiniment leur gain. Ceci implique une augmentation indéfinie du nombre des 
chaînes avant/ arrière, ce qui rend la structure du compensateur de plus en plus complexe. D 
serait donc intéressant de pouvoir trouver une technique de commande pouvant allier à la fois 
la simplicité des contrôleurs linéaires conventionnels et la haute robustesse offerte par les lois 
de commande non linéaires. Récemment, le concept de "commande quasi-linéaire" a été 
introduit par M. Kelemen [86]. Sa principale caractéristique est l'adéquate adaptation des 
pôles du compensateur à son gain, n en résulte que les pôles de la boucle fermée sont poussés 
davantage à gauche du plan complexe, plus le gain du compensateur est augmenté. Ceci 
permet aux systèmes ayant au moins un pôle en excès des zéros, ce qui est le cas pour la 
plupart des convertisseurs de puissance, d'atteindre la poursuite arbitrairement rapide et 
robuste en boucle fermée (AFRTF). Grâce à ce type de compensateurs, les marges de gain et 
de phase tendent respectivement vers l'infini et 90° en boucle fermée, ainsi procurant au 
système un très haut niveau de stabilité, dans une large plage de perturbations et 
d'incertitudes paramétriques. Malheureusement, depuis son apparition, cette technique n'a 
jamais été exploitée pour les convertisseurs de puissance. Ceci peut être expliqué par sa 
relative nouveauté et sa limitation aux systèmes continus à une entrée et une sortie (SISO). 
Dans la présente thèse, on se propose d'appliquer cette loi de commande comme première 
approche, afin d'atteindre les performances requises en termes d'émissions harmoniques, de 
régulation côté DC et de robustesse. En effet, en plus de ses attraits en termes de simplicité 
de structure et de conception, la technique de commande quasi-linéaire est également 
attrayante pour l'implantation en temps réel, puisqu'elle permet l'optimisation des temps de 
calcul et des efforts de mesure. Dans notre cas, la réadaptation de la théorie proposée dans la 
littérature à l'aspect multi entrées multi sorties du redresseur et à la commande numérique 
envisagée s'impose. L'approche proposée constitue une contribution à l'implantation en 
temps réel de cette technique, ainsi que sa généralisation à d'autres topologies. 
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4.2 Théori e de la commande quasi-linéaire 
4.2.1 Principau x fondements théoriques de la commande quasi-linéaire 
Figure 4. 1 représente le principe général d'une commande numérique. Les constituants de 
cette boucle de commande sont les suivants: 
Gc (z): le contrôleur digital, dans notre cas de type quasi-linéaire, 
Bo(s): une fonction de type bloqueur d'ordre zéro qui représente le convertisseur digital 
analogique (CDA), interfaçant le système physique et le calculateur, 
Gp(s): la  fonction de transfert décrivant le système physique pouvant contenir des incertitudes 
paramétriques bornées dans un ensemble bien défini, 
c(t): les conditions initiales des états du systèmes, 
p(t): les perturbations externes sur la sortie y(s). 
Les convertisseur analogiques/ digitaux (CAD) sont représentés par des échantillonneurs. 
On s e propose d'assurer la poursuite entre la sortie du système y(t) et une référence Yrej(z) 
moyennant le contrôleur quasi-linéaire Gc(z). 
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Figure 4.1 Principe  général de la commande quasi-linéaire numérique. 
Les principaux fondements théoriques de la commande quasi-linéaire ont été détaillés dans 
[87]. Pour n'en retenir que l'essentiel, un contrôleur quasi-linéaire est caractérisé par un gain 
pouvant être augmenté indéfiniment, tout en adaptant adéquatement ses pôles à cette 
augmentation du gain. Dans les techniques de commande linéaires en général, l'intérêt 
d'utiliser des compensateurs à gain élevé est d'assurer aussi bien de bonnes performances en 
boucle fermée, qu'une haute robustesse face aux incertitudes paramétriques et perturbations. 
Cependant, avec les compensateurs conventionnels, le nombre de pôles et de zéros du 
compensateur risquent d'augmenter en conséquence, ce qui peut compliquer la stmcture et, 
par suite, la conception du contrôleur. 
La théorie est basée sur l'excès des pôles par rapport aux zéros de la boucle de transmission 
(L(s) =  Gcis)Gpis)). Elle a été particulièrement développée pour des systèmes ayant un excès 
de pôles supérieur ou égal à 2. Pour les systèmes avec un excès de pôles égal à I, la poursuite 
arbitrairement rapide et robuste en boucle fermée (AFRTF) peut être assurée par des 
compensateurs à avance ou arrière de phase traditionnels. Cependant, il a été démontré dans 
[86] que les performances de tels systèmes sont nettement améliorées moyennant des 
compensateurs quasi-linéaires. De plus, l'augmentation importante du gain du compensateur 
permet la convergence uniforme de la fonction de transfert en boucle fermée 
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//(s) 
^ G,is)Gp(s)  ^ 
vers l'unité. Ceci entraîne un parfait rejet des perturbations 
l + G,(s)Gp(s)^ 
externes (p(t)),  liées à la sortie via la fonction de sensibilité {S(s)  = 1 - H  (s)), et  ce pour un 
large ensemble de conditions initiales (c(t)) et d'incertitudes paramétriques. Dans le domaine 
fréquentiel, la marge de phase tend vers 90°, alors que la marge de gain et la fréquence de 
coupure deviennent illimitées. Ceci signifie que, grâce à ce type de contrôleur, le système 
devient parfaitement immunisé contre tout risque d'instabilité. 
4.2.2 Expressio n théorique d'un contrôleur quasi-linaire 
Selon [87], la forme générale d'un contrôleur quasi-linéaire est la suivante: 
Geis)-^ (4-1) 
fj(s + a,/:/0 
/=i 
Les paramètres du compensateur doivent satisfaire les conditions suivantes: 
• Le gain k  est positif très grand. Notons bien que plus le gain k  tend vers l'infini, la 
stabilité, poursuite et robustesse du système s'améliorent considérablement; 
• Les pôles et zéros du compensateur a, et zi doivent être des réels positifs assez petits; 
• L'exposant/^ doit être choisi tel que: 
^-i^ 
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r étant l'excès des pôles par rapport aux zéros de la boucle de transmission, r  > 2. Cette 
dernière condition assure la convergence des pôles en boucle fermée vers leurs valeurs 
idéales asymptotiques ( p, ), définies par: 
* Les zéros du compensateur (-z,), 
* Les zéros de la fonction de transfert du système Gp(s), 
* Les autres pôles sont donnés par: 
P/,idéal = -aiK,p2,mai  -  -a2lf,  ,  Pr-I,idéa.\= -Ur-lK,  Pr,idéa\  =-k  ""  l(aia2....ar-l). 
Afin de mieux illustrer ces concepts, considérons l'exemple du système décrit par la fonction 
de transfert suivante: 
^ 2 
GJs) = , 0 .1<^<3 , û  = l nominal (4.3) 
^ s(s  + 0)^ 
Si le nombre de pôles et de zéros du compensateur est le même, l'excès de pôles par rapport 
aux zéros de la boucle de transmission est rf = 3. On se propose en un premier temps de 
commander le système via un compensateur à avance et arrière de phase ordinaire, soit: 
C,(.) = M£J^ (4.4 ) 
(s+ 2) 
Dans figure 4.2, on retrace le lieu des racines de ce système (variation des pôles en boucle 
fermée en fonction du gain du compensateur pour ^ = 1). Comme on peut constater, 
l'augmentation du gain k  au-delà de la valeur critique ker  ~  6 peut entraîner l'instabilité du 
système. 
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Figure 4.2 Lieu  des pôles du système Gp(s). 
Les réponses du système face à un échelon de référence pour différentes valeurs du gain k 
sont données dans figures (4.3-4.5). 
Figure 4.3 Réponse  indicielle pour k = 1 
(cas d'un compensateur linéaire). 
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Figure 4.4 Réponse  indicielle pour k = 6 
(cas d'un compensateur  linéaire). 
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Figure 4.5 Réponse  indicielle pour k = 10 
(cas d'un compensateur  linéaire). 
Comme on peut constater, la réponse du système est hautement oscillatoire pour k = 5, alors 
qu'elle diverge carrément pour k = 10. 
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Pour k  = 1, on se propose de relever le diagramme de Black de la boucle de transmission 
pour différentes valeurs du paramètre 6. Rappelons que ce diagramme est la combinaison des 
courbes de gain et de phase du diagramme de Bode, et permet de situer la courbe de la boucle 
de transmission par rapport au point critique (180°, OdB). Les courbes correspondant aux 
différentes valeurs de 9  sont rapportées dans figure  4.6 . Comme on peut constater, cette 
variation paramétrique affecte significativement la stabilité du système. La valeur (^ = 0.1) 
entraîne l'instabihté du système, puisque le diagramme de Black correspondant se trouve à 
gauche du point critique. 
Diagramme de Black 
-225 -18 0 -13 5 
Phase (deg ) 
90 
Figure 4.6 Diagrammes  de Black pour différentes 
valeurs du paramètre 0 
(cas d'un compensateur linéaire). 
En un second temps, on applique au système un compensateur quasi-linéaire ayant 
l'expression suivante: 
Cr (,\-^J^klI}k^^l2L_  f -s/17 
''^^'^-(s^a.k^'ls^a.kf^r ^'-'"^^ 
(4.5) 
avec: z/ = 1, Z2 = 1 -2, ay = 1, ^ 2 = 1 -2, 
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Le gain k  du compensateur peut être augmenté à des valeurs très élevées. L'influence de sa 
variation sur la réponse dynamique du système est rapportée dans figure 4.7. 
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Figure 4.7 Réponse  indicielle pour différentes 
valeurs du gain k 
(cas d'un compensateur  quasi-linéaire). 
Il est bien visible que l'augmentation davantage du gain k permet d'améliorer le dépassement 
et le temps de stabihsation du système. 
>I2 Pour la valeur Â: = 10 par exemple, les marges de gain et de phase sont respectivement 
évaluées à 68dB et 90°, ce qui signifie que le système est hautement stable en boucle fermée. 
12 
Pour la valeur Â: = 10 , on essaie de tester la susceptibilité du système commandé face aux 
variations du paramètre 6.  Tel que l'indique figure  4.8 , contrairement au compensateur 
conventionnel, le compensateur quasi-linéaire démontre une haute robustesse à la variation 
de ce paramètre. 
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Diagramme d e Blac k 
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Figure 4.8 Diagrammes  de Black pour différentes 
valeurs du paramètre 0 
(cas d'un compensateur quasi-linéaire). 
Application de la commande quasi-linéaire au redresseur triphasé de Vienne 
Pour le redresseur de Vienne, les compensateurs quasi-linéaires sont conçus en se 
basant sur le modèle en petits signaux défini dans le chapitre précédent par eq. (3.34) - eq. 
(3.67). Notons bien que pour des fins de simplification, les éléments séries équivalents (ri,  rc. 
Le) sont négligés. Les contrôleurs quasi-linéaires permettent également de transformer le 
système global en quatre sous - systèmes indépendants pour les raisons suivantes: 
1. Te l que mentionné dans le paragraphe précédent, l'utilisation des compensateurs 
quasi-linéaires assure une convergence uniforme des boucles fermées de courants vers 
l'unité. Par conséquent, le couplage entre les entrées et les courants dq est éliminé. En 
d'autres termes, id  est seulement contrôlé par d d et iq  par d q. De plus, les perturbations Vdq 
sont également rejetées. Tenant compte de tous ces éléments, les fonctions de transfert 
Gidni^), Gtd2i{^), G.yiiis),  Giyi2is),  G,v2y(s), et G,v22(s) sont annulées en régime permanent. Le 
modèle fréquentiel équivalent à cette configuration est illustré dans figure 4.9. 
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Figure 4.9 Boucles  de courants équivalentes 
en présence des contrôleurs 
quasi-linaires. 
2. L'écart entre deux bus DC Av^ c est dore et déjà contrôlé par seulement d  g] comme le 
montre figure 4.10. 
^ : ^Avd\2 (s) - • A v de 
Figure 4.10 Boucle  du déséquilibre de tension. 
3. La tension DC totale Vde génère le courant de référence / pour les boucles de courants 
via la fonction de transfert Gw(s). Tout comme les boucles de courants, les perturbations Vdq, 
représentées par les fonctions de transfert Gvv//(s) et Gv,w2(s), sont annulées grâce au 
régulateur quasi-linéaire de la tension DC. La configuration équivalente en régime de petits 
signaux est donnée dans figure 4.11. 
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Figure 4.11 Boucle  de  tension équivalente  en  présence 
du contrôleur  quasi-linéaire. 
La méthodologie adoptée pour la conception des contrôleurs peut être résumée en trois 
étapes: 
1. Les paramètres kx,  Ux, Zx  et  fx sont adéquatement choisis, x  -  [id,  iq,  Av, v}  pour une 
configuration à boucles multiples, de sorte à assurer des temps de stabilisation courts pour les 
boucles internes rapides [id,  iq, Avde}  et plus long pour la boucle externe lente Vdc', 
2. Ensuite, les pôles en boucle fermée sont déterminés. Leurs équivalents discrets sont 
déduits et constituent les pôles de référence pour lesquels les paramètres discrets des 
compensateurs doivent être ajustés; 
3. Finalement, les paramètres des contrôleurs sont calculés en se basant sur les versions 
discrètes des fonctions de transfert G,w//(s), G,w22(s), GAv<i/i(s) et Gw(s) et sur le placement des 
pôles en boucle fermée aux valeurs de référence prédéterminée. 
Tout au long de ce chapitre, les notations suivantes sont adoptées: kx,  Ox,  Zx  et fx sont les 
paramètres des contrôleurs dans le domaine continu; kxd,  Uxd  et  Zxd  sont les paramètres des 
contrôleurs dans le domaine discret; x = [id, iq,  Av, v). 
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4.3.1 Conceptio n des contrôleurs quasi-linéaires dans le domaine continu 
En négligeant la résistance série équivalente, la fonction de transfert Gidii(s)  reliant d  d au 
courant id  a un zéro à l'origine. Afin d'annuler ce zéro, on ajoute un intégrateur au contrôleur 
correspondant, ce qui permet d'augmenter l'excès de pôles par rapport aux zéros de la boucle 
de transmission (r) à 2. Ceci implique l'expression suivante du contrôleur: 
s(s + a  •j(-k.j)f.d) 
avec: Zid =1 ; «,</ = 0.05;/^ = 0.75, kd = -(10* )^ 
Pareil pour la variable de commande ^ , et le courant en quadrature iq,  la fonction de transfert 
Gid22{s), l'excès des pôles par rapport aux zéros est égal à 1. Tel que pré mentionné, bien que 
la poursuite arbitrairement rapide et robuste en boucle fermée puisse être assurée par des 
compensateurs avant/ arrière ordinaires, la performance peut être hautement améliorée par un 
contrôleur quasi-linéaire. Par suite, le contrôleur du courant /,est choisi tel que: 
".w%.,j:.^>M- *"^ " ''•'' 
avec: aiq=^  \2;  fiq-0.5, kiq  =-{10 ) 
D'autre part, la composante homopolaire de commande Jo et le déséquilibre entre les deux 
bus DC (Avdc)  sont liés via une fonction de transfert du 1" ordre GAvdi3(s),  donnée dans eq. 
(3.49). D'après Kelemen [86, Remark 6], il est permis d'ajouter des éléments préconçus, tels 
que des intégrateurs purs, pour l'annulation de l'erreur statique et l'augmentation de l'excès 
des pôles par rapport aux zéros à 2, sans pour autant affecter la performance du 
compensateur. L'expression du contrôleur est alors donnée par: 
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s(s + a^,k^/^  ^) 
avec: ÛAV =0.25; ZAV = 2;/AV = 0.75; k^y = (10**) 
Idem pour la tension DC totale Vdc, un intégrateur est ajouté impliquant la forme suivante du 
régulateur: 
Hy(s)^ M'"" ' -h , ^ ,> 0 (4.9 ) 
s[s-i-a^kj^} 
avec: Oy  =0.25; Zv = 2;fy = 0.75; ky = (10 )^ 
Notons bien que l'exposant/^ est déterminé pour x = [id,  Av, v} en appliquant eq . (4.2). Par 
contre pour [iq],  la forme du contrôleur //,, étant différente de celle donnée dans eq. (4.1), 
l'exposant/ç démontre une forte influence sur le THD du courant, et a été, par suite, ajusté 
par essai et erreur de façon à minimiser le TDH. 
4.3.2 Conceptio n des contrôleurs quasi-linéaires dans le domaine discret 
La deuxième étape de la conception des contrôleurs consiste à déterminer les pôles en boucle 
fermée de chaque sous - systèmes, et d'en déduire leurs équivalents discrets utilisant la 
transformée: 
Zi* = exp(pi* Ts2) (4.10) 
Ts2 étant la période d'échantillonnage des entrées CAD. Afin de pouvoir identifier les 
paramètres discrets, les compensateurs doivent avoir la même forme dans les domaines 
continu et discret. L'intégrateur discret est donné par une approximation Euler directe: 
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-=>—!— (4.11) 
s ( z - l ) 
Les fonctions de transfert discrètes sont les mêmes que celles données dans eq. (3.70 ) - eq. 
(3.73). Les paramètres kxd,  Zxd  et a^; x = [id,  iq, Av, v}, sont calculés par placement de pôles de 
la boucle fermée aux valeurs de référence (zi*).  Tout compte fait, les expressions suivantes 
des compensateurs quasi-linéaires dans le domaine discret sont obtenues: 
/ ^ , . . ( ^ ) = / ' " V J ~ ' " " \ (4.12 ) 
{z-l){z-a:..) 
Hiad{z)= ,  '"  , (4.13) 
iz-a,gj) 
/^Avd(z) = T ^ ^ 4 ^ ^ ^ ^ (4.14) 
(z-\)(z-a^^a) 
H^^(z)= ^'"^^  ^''^  (4.15 ) 
iz-l)iz-a^d) 
avec: 
z,dd =1; aidd =  -0.9524; kidd =  -10.0265, a,,^ = -0.8880; kqd = -9.3471, ZAvd  =0.9997; 
ûAvd = -0.0586; kAyd = 4.4104, Zvd=l; ayj  = 0.2873; kyd = 0.0133 
Les expressions analytiques ayant servi pour la dérivation des paramètres kxd,  Zxd  et axd', x  = 
[id, iq,  Av, v],  sont données dans l'Annex e VI. Dans tableau 4.1 , on présente un récapitulatif 
des paramètres des compensateurs quasi-linéaires dans les domaines continu et discret, ainsi 
que les pôles en boucle fermée et les temps de stabilisation de chaque variable. 
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Tableau 4.1 
Paramètres et performances des contrôleurs quasi-linéaires 
Variable 
contrôlée 
id 
'•? 
Avdc 
Vdc 
Paramètres dans 
le continu 
Zid-l 
Gid = 0 .05 
fd^O.15 
kid = -ilO'^) 
a,q = V2 
f., =  0.5 
k,q =  -(lO''') 
a^y =0 .25 
ZAV =  2 
/AV = 0.75 
A:AV = ( 1 0 ^ ) 
Oy =0 .25 
Zy-2 
fy = 0 .75 
^v = (10^) 
Paramètres 
dans le discret 
Zidd=l 
Oidd = -0 .9524 
Â:,rfrf = - 1 0 . 0 2 6 5 
Giqd =  - 0 .8880 
kiqd= -9.3411 
ZAvd = 0 . 9 9 9 7 
UAvd =  -0 .0586 
kAvd^ 4 . 4 1 0 4 
Zvd= 1 
Uyd = 0 .2873 
Â:vrf = 0 .0133 
Pôles dans le continu 
-6.315x10' 
-9.69x10^ 
-2045 
-52.07 
-1.4137x10' 
-10-1-4201 
-10-420 i 
-20 
-8910 
-542.2 
-2 
-1160 
-265.2 
-6.39 
ts(ms) 
0.31 
0.46 
50.6 
712 
Comme on peut constater, les pôles sont poussés par le compensateur davantage à gauche du 
plan complexe, c. à d. loin de la limite d'instabilité dans le domaine continu. Ceci correspond 
dans le domaine discret à des pôles à proximité de l'origine. Les sous-systèmes ainsi obtenus 
en boucle fermée sont hyper amortis. Compte tenu du temps de stabilisation des différentes 
variables (ts), prédits à partir des fonctions de transfert du système, on peut constater que 
l'exigence de boucles internes rapides et d'une boucle externe plus lente est bien remplie 
avec les paramètres choisis. 
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4.4 Prédictio n de s performances d u convertisseur pa r simulation 
Avant de procéder à l'implantation pratique, il est bien sécuritaire de vérifier les 
essais expérimentaux présumés par des simulations en temps réel, dans les mêmes conditions 
expérimentales. Ces essais sont appliqués au modèle moyen du convertisseur, sous 
l'environnement Real-Time Workshop de Matlab®. Les simulations en temps réel sont 
élaborées avec une période d'échantillonnage basique de Tsi  -  38ps et une période 
d'échantillonnage secondaire Ts2  = 4Tsi. Ci suit un rappel des spécifications du circuit: 
Valeur RMS de la tension d'alimentation: V  = 110 V 
Tension DC de référence: Vdc  = 500 V 
Charge nominale: ^dc.n = 80 H 
Fréquence de fonctionnement:/o = 60 Hz 
Fréquence de commutation: fd =  2.04 kHz 
Inductances de levage: L = 20 mH 
Capacités de filtrage: Cdc  = 470 pF 
Les gains des capteurs de courant: K  =  0.05 Q.'^ 
Les gains des capteurs de tension: KAV  = Ky = 5/500 
Limite de courant: / < 10 A 
Dans figure  4.12 , sont rapportées les formes d'ondes des différentes variables moyennes en 
régimes transitoire et permanent dans des conditions de fonctionnement nominales. Comme 
on peut constater, la mise en forme sinusoïdale du courant AC est bien assurée, avec un 
facteur de déplacement unitaire. La puissance réactive est également bien compensée, en 
maintenant le courant quadrature iq  à zéro. De plus, la tension DC totale converge rapidement 
vers sa référence, avec un faible dépassement initial, tout en assurant l'équilibre des deux bus 
DC partiels (Avdc  = 0). Les ondulations basses fréquences constatées durant le régime 
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transitoire, notamment au niveau des variables Vdc  et id,  sont dues aux approximations 
linéaires utilisées pour la conception des contrôleurs. 
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Figure 4.12 Résultats  de  simulation de  la commande quasi-linéaire 
pour le  régime de  fonctionnement nominal. 
Dans figure  4.13 , on simule une diminution soudaine de 50% de la charge (Rde)^^  100% de 
la puissance nominale. On assiste alors à une augmentation des courants AC, afin de subvenir 
au besoin croissant en puissance de la charge, tout en maintenant les courants triphasés 
équilibrés en amplitude et en phase. Le bus DC se stabilise à sa valeur de référence au bout 
de 2s. L'équilibre entre les deux bus partiels v^ ^ et vj^ demeure maintenu malgré la sévérité 
de la dissymétrie entre les deux charges. 
158 
Figure 4.13 Résultats  de simulation de la commande quasi-linéaire 
pour le  cas de déséquilibre des charges DC, 
Rdc'= 100  %  Rdcn  «  50  %  Rdcn. 
La réponse du système face aux perturbations côté réseau sont également étudiées. Le 
premier cas traite d'un creux de 0.73 p.u. de la tension source à t = 5s. Comme on peut 
observer dans figure  4.14 , cette variation n'a aucun effet sur le bus DC de sortie, qui 
demeure régulée à sa valeur ciblée avec une légère augmentation de son ondulation à 1%. 
Les courants AC augmentent également de façon à maintenir constante la puissance 
transférée à la charge. 
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Figure 4.14 Résultats  de  simulation de  la  commande quasi-linéaire 
dans le  cas d'un creux  de  27% sur  la  tension Vg. 
Le cas du court-circuit de la première phase (a) est également étudié. Comme le montre 
figure 4.15 , les courants de lignes s'ajustent adéquatement pour assurer la constance du bus 
DC, dont le taux d'ondulation augmente à 4 %. Aucun effet notable de la perturbation n'est 
constaté au niveau e l'équilibre des eux bus DC de tensions. 
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Figure 4.15 Résultats  de  simulation de  la  commande quasi-linéaire 
dans le  cas de la perte de  la  phase (a). 
Finalement, une augmentation de 500% de l'impédance des lignes est simulée, afin de 
vérifier la robustesse des contrôleurs de courants face à une très forte variation paramétrique 
(paramètre L).  Cet essai peut simuler une défectuosité de l'alimentation. Les résultats relatifs 
à ce test, donnés dans figure  4.16 , prouvent bien que la stabilité du système n'est pas affectée 
malgré l'importance de la variation. 
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Figure 4.16 Résultats  de simulation de la commande quasi-linéaire 
en cas d'une variation de 500% de l'impédance de ligne 
sur les trois phases. 
En effet, les deux bus DC parviennent à se réstabiliser à 250V assez rapidement, tandis que 
les courants AC se rééquilibrent en amplitude et en phase au bout de 4 cycles après la 
perturbation. 
Vu la haute fiabilité du modèle moyen, démontrée dans le chapitre précédent, on s'attend à 
ce que les résultats expérimentaux soient presque d'une même qualité, mis à part les 
imperfections du circuit pratique. 
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4.5 Résultats expérimentaux 
4.5.1 Fonctionnement en régime permanent 
Rappelons que le mode multi tâches est utilisé pour l'exécution en temps réel de l'algorithme 
de commande proposé, moyennant le processeur maître (Master PPC) de la carte DSI 104. 
Les périodes d'échantillonnages sont les mêmes que dans le paragraphe précédent (Tsi  = 38 
ps, Ts2  - 4Tsi).  L'implantation pratique des contrôleurs quasi-linéaires est schématisée dans 
figure 4.17. Le contenu harmonique de la tension source est similaire à celui donné dans 
Tableau 3.1. 
^abc 
% 
MLI 1 
/ M -
% 
MLI 2 
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Signa] 
% 
MLI 3 
Signal 2 
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Vienna rectifier 
^^de Vdc 
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cycliques 
Eq. (3.11) 
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Hyd(Z) Q^v:^ 
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Figure 4.17 Schéma  bloc de l'implantation de  la commande quasi-linéaire. 
Dans des conditions de fonctionnement nominales, on relève dans figure 4.18 la tension et le 
courant de la phase (a), les deux bus DC de sortie ainsi que le spectre harmonique du courant. 
Le contenu harmonique du courant dans une phase est détaillé dans tableau 4.2. 
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Figure 4.18 Résultats  expérimentaux en  régime permanent de  la commande 
quasi-linéaire, 
(a): Formes d'ondes côtés AC et  DC, 
(b): Spectre harmonique dans une phase. 
Échelle: 250 Hz/div (horizontal); 10 dB/div (vertical) 
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Tableau 4.2 
Contenu harmonique des courants AC (Ii,rms =  4.6A) 
h 
htli(%) 
h 
hlli(%) 
h 
hlh (%) 
h 
hlh (%) 
1 
99.8 
9 
0.5 
17 
1 
25 
0.5 
2 
1.7 
10 
2.3 
18 
0.4 
26 
0.6 
3 
1.4 
11 
2.6 
19 
1 
27 
0.9 
4 
1.1 
12 
0.7 
20 
0.9 
28 
0.1 
5 
1.5 
13 
2 
21 
0.3 
29 
1.3 
6 
0.4 
14 
1.4 
22 
0.5 
30 
0.3 
7 
1.5 
15 
0.5 
23 
0.4 
31 
0.6 
8 
1.5 
16 
0.2 
24 
0.4 
Les courants triphasés, équilibrés en amphtude et en phase, sont rapportés à la figure 4.19. 
Les TDH, facteurs de puissance (PF) et déplacement (DPF) mesurés sont respectivement de 
6%, 0.99 et 1. 
Tekstop 
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Figure 4.19 Les  courants triphasés en régime permanent. 
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Les variations du TDH, FP et FDP en fonction de la puissance délivrée par le convertisseur 
sont représentées dans figure 4.20. 
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Figure 4.20 Variations  du TDH, FP, FDP 
en fonction de la charge. 
D'après cette dernière figure, on peut noter que le TDH, FP et FDP peuvent être nettement 
améliorés pour des prototypes de plus hautes puissances, moyennant la commande quasi-
linéaire. Ces courbes peuvent s'avérer intéressantes quant à la conception du redresseur. 
4.5.2 Fonctionnement en régime de fortes perturbations 
4.5.2.1 Échelo n de variation sur la tension DC de référence (Vdc ) 
La première série de tests a pour but de vérifier la rapidité des différentes boucles, et ce en 
variant la référence de la tension DC à respectivement 700V pour 33% de la puissance 
nominale et à 500V pour 100% de la puissance nominale, pendant à peu près 10 s. Ces essais 
ont été choisis de façon à ne pas dépasser la limite de lOA du circuit. Les deux cas sont 
rapportés dans figures 4.21 et 4.22. 
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Figure 4.21 Résultats  expérimentaux pour la  variation de la référence 
de tension Vdc  de 500V à 700V à 33% de la puissance 
nominale. 
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Figure 4.22 Résultats  expérimentaux pour la  variation de la référence 
de tension Vdc  de  500 V à 600V à 100% de la puissance 
nominale. 
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Pour les deux niveaux de puissance considérés, la réponse du système exhibe un très haut 
niveau de poursuite aussi bien pour les boucles de courants que de tensions, qui se stabilisent 
au bout de 1.5 cycles d'opération. 
4.5.2.2. Échelo n d e variation sur la charge DC inférieure (Rdc) 
L'un des principaux objectifs visés par la commande du convertisseur est d'assurer la 
symétrie des deux bus DC, indépendamment de ses conditions d'opération. La meilleure 
approche pour vérifier ce critère est de montrer que le convertisseur fournit toujours deux 
tensions DC égales, même si les deux charges DC sont nettement différentes. Pour ce faire, 
on se propose de générer trois variations sur la charge DC inférieure (Rdc),  pour trois niveaux 
de puissance différents, qui sont respectivement de 300 % Rdc « à 100% Rdc, n, de 200 % Rdc n 
à 100% Rdc n, et de 100 % Rdc n à 50% Rdc n- Comme on peut constater des résultats rapportés 
dans figures  (4.2 3 - 4.25) , la symétrie reste très bien assurée quelle que soit l'intensité de la 
variation. Cependant, comme prévu, la réponse du convertisseur présente des dépassements 
importants en courants et en tensions, à cause de l'ignorance des non linéarités du système 
lors de la conception de la commande. Ce dernier inconvénient est commun quand des 
contrôleurs linéaires sont utilisés pour la commande de systèmes fortement non linéaires. 11 
sera démontré dans le chapitre suivant que la prise en compte de ces non linéarités améliore 
considérablement le régime transitoire du système. 
4.5.2.3 Pert e temporaire d e l'une des phase s 
Le comportement du convertisseur face à une condition extrême de fonctionnement, à savoir 
la perte totale de la phase (a) pendant 6s, est étudié quand le convertisseur délivre 33% et 
100% de sa puissance nominale. D'après figures  4.2 6 et 4.27 , le courant dans la phase (a) 
s'annule, alors qu'il augmente dans les deux autres phases (b) et (c). Le bus DC est maintenu 
à 500V dans le premier cas (33% de la puissance nominale), alors qu'il se stabilise à 470V 
dans le second cas (100% de la puissance nominale), à cause de la limitation du courant à 
lOA dans le circuit. Comme cette valeur est en dessous de la limite minimale, donnée dans 
Eq. (4) , paragraphe 2.2.1 , ceci entraîne la distorsion observée sur les courants AC. 
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Figure 4.23 Résultats  expérimentaux pour la  variation de la charge Rjc 
de 300 % Rdcn à  100 % Rjcn à 33% de la puissance 
nominale. 
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Figure 4.24 Résultats  expérimentaux pour la  variation de la charge Rdc 
de 200 % Rdc„n à  100 % Rdc.n à  50% de la puissance 
nominale. 
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Figure 4.25 Résultats  expérimentaux pour la  variation de la charge Rdc 
de 100 % Rdc,n à 50% Rdc.n  à 100% de la puissance nominale. 
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Figure 4.26 Résultats  expérimentaux pour la  perte de la phase (a) 
à 33% de la puissance nominale. 
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Figure 4.27 Résultats  expérimentaux pour la  perte de la phase (a) 
à 100% de la puissance nominale. 
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4.5.2.4 Variatio n de l'Impédance des lignes 
Le même essai que dans paragraph e 4. 4 est réalisé, c. à d. on augmente de 500% les 
inductances de lignes. Les formes d'ondes du convertisseur sont données dans figure 4.28. 
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Figure 4.28 Résultats  expérimentaux pour l'augmentation 
de 500% de l'impédance de ligne. 
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Un léger déphasage est observé au niveau des courants AC, dont le facteur de déplacement 
diminue pour les courants ig  et ic  de 1 à 0.96, alors qu'il demeure inchangé pour la phase b. 
D'autre part, le TDH du courant augmente à 10 %, ainsi causant une nette distorsion. 
Néanmoins, le bus DC demeure bien régulée à sa valeur de référence. 
4.6. Conclusio n 
Dans ce chapitre, on a proposé une méthodologie générale de conception des 
contrôleurs quasi-linéaires digitaux appliqués au convertisseur de Vienne. Cette approche 
peut être généralisable à d'autres topologies triphasées. Par cette commande, on a visé de 
combiner à la fois l'efficacité des techniques de commande avancées et la simplicité de 
conception et d'implantation, propre aux contrôleurs linéaires conventionnels. Globalement, 
les résultats expérimentaux obtenus sont très satisfaisants, aussi bien en régime permanent 
qu'en régime de fortes perturbations. La commande proposée nécessite également des efforts 
de calcul et de mesure minimes, ce qui est très souhaitable en pratique. Cependant, ils ne 
parviennent pas à compenser les non-linéarités du convertisseur, négligées lors de la 
conception. Ceci se manifeste par d'importants dépassements en courants et en tensions dans 
le régime transitoire. Pour résoudre ce problème, on se propose, dans le chapitre suivant, 
d'implanter une commande non linéaire, conçue sur la base du modèle d'état moyen du 
convertisseur. Une attention particulière sera portée au degré de complexification en calcul et 
en mesure générée par cette commande non linéaire, en vue de l'amélioration espérée des 
performances. 
CHAPITRE 5 
COMMANDE PA R COMPENSATIO N D E NON-LINEARITE D U REDRESSEU R 
TRIPHASÉ D E VIENN E 
Dans le chapitre précédent, une première approche de commande a été adoptée afin 
d'atteindre les objectifs visés en termes de niveau d'émissions harmoniques et de régulation 
côté DC. Cette approche a été fondée sur des approximations linéaires de la dynamique du 
convertisseur, qui demeurent valables dans une certaine région autour du point de 
fonctionnement nominal. Se référant aux critères d'évaluation des lois de commande, à 
savoir les performances en régimes permanent et transitoire, les efforts de calcul et de 
mesure, ainsi que les coûts de réalisation, on peut bien affirmer que les contrôleurs (quasi) 
linéaires parviennent à réaliser un certain compromis entre ces différents critères. 
Cependant, comme on a vu dans le chapitre précédent, ils demeurent incapables de 
compenser les non-linéarités inhérentes des convertisseurs, générées par le processus de 
commutation. Ces limitations en régime transitoire se manifestent par d'importants 
dépassements et de longs temps de stabilisation, particulièrement suite à de fortes déviations 
par rapport aux conditions de fonctionnement nominales. Afin de pallier ces limitations, on 
se propose, dans ce chapitre, d'adopter une technique de commande non linéaire, se basant 
sur le modèle larges-signaux du convertisseur. Rappelons que ce dernier a été caractérisé et 
expérimentalement validé avec succès dans chapitr e 3 . Cette nouvelle approche envisagée 
relève une question majeure quant à l'éventuelle complexification de l'implantation pratique 
et des efforts computationnels qu'elle va susciter. 
5.1. Revu e e t contributio n su r l a command e pa r compensatio n d e no n linéarit é 
proposée dans la littératur e 
Une approche intuitive permettant de maîtriser les non linéarités du convertisseur est celle 
proposée dans [88]. Elle consiste, en un premier temps, à définir une transformation 
adéquate des variables d'état T(X),  permettant d'annuler les termes non-linéaires et de 
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transformer le système initial en intégrateur pur. Par la suite, on applique des contrôleurs 
linéaires Ge(s)  pour stabiliser le système pré-linéarisé. Cette méthode a été intitulée 
"commande par compensation de non-linéarité" dans la littérature. Le principe général de 
cette méthode est schématisé pour un système SISO dans figure 5.1, avec/et h  des fonctions 
non linéaires. 
Contrôleur 
Y, ref • O Gc(s) 
Commande stabilisante 
Connpensatlon 
de non lin éarité système 
u = T(X,v) u 
X = f{X,u) 
y = h{x,u) 
y=v 
Système linéarisé 
Y(s) 
Figure 5.1 Principe  général de la commande par compensation de non-linéarité. 
Notons bien que la commande proposée dans [88] a été définie dans le domaine continu. 
Dans le cadre de cette thèse, on a reformulé les expressions analytiques des contrôleurs et on 
les a réajustées pour les boucles de tensions, afin d'améliorer la compensation de l'asymétrie 
des deux bus DC quand le convertisseur est sujet à de fortes perturbations. Cette amélioration 
sera ultérieurement mise en lumière dans la section relative aux résultats de simulation. La 
version discrète de la commande est par la suite déduite, pour les fins de l'implantation en 
temps réel moyennant la carte DSI 104. Tel que précédemment mentionné, la première étape 
de conception de cette loi de commande consiste à définir une transformation des variables 
du système, permettant de linéariser ses équations d'état, définies dans le chapitr e 3 , e q 
(3.19). Négligeant les éléments parasites du circuit, ces dernières peuvent être réécrites ainsi: 
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d'rf 
dt 
dj 1 
dt 
_\f 
A 
_l( 
= - V,+LCOgi^—^d 
Vq-LCOgi,-^d\^ 
dv,, _ 1 
dt G,, 
"3 
2 
dAv,, _ 1 
dt C, 
-(ddid +dqiq)-a^^dgi,  -il  -i-,. 
VA. 
3 Av de 
2 V 
(ddid+dqiq)+0!d'gi,-il-i-i^^ 
de 
(5 .1 .a -5 .1 .d ) 
Puisque le nombre d'entrées du système est différent de celui des sorties, on se propose, 
encore une fois, de dissocier le système global en trois sous-systèmes commandés en boucles 
internes rapides, formés par respectivement id,  iq et Av,,, et un quatrième sous-système 
commandé dans une boucle externe lente pour la variable Vdc-  Pour la définition du 
changement de variables, on considère le système (3x3) formées par les variables 
commandées en boucles internes. Ceci est détaillé dans le paragraphe suivant. 
5.1.1 Boucles interne s 
Les équations (5.1.a, 5.1.b, 5.1.d) peuvent être réécrites dans la forme matricielle suivante: 
Av de 
^F{x,e)+G{x,e)d (5.2) 
Avec 0  = [61,62 63 O4 ds Oô 67 ds] le  vecteur des paramètres du système définis par: 
61 = Vd/L; $2  = COg; 63  = 1/(2L); 64  = Vq/L; 65 = 3/(2Cde); 06 = o/Cdd 
67 = - (Rdc +Rdc  )/(2Co Rdc  Rdc  ): 08  - -  (Rdc -  Rdc )/(2Cde Rdc  Rdc  ); 
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^ -Vd  iq  v^ c ^^dc\  étant le vecteur d'état, rf = [^ j d^  dg\  étant le vecteur des 
entrées de commande et les matrices F(.) et G(.) étant définies par: 
F{X,0) = 
I '^ 02 2 
04 -02^1 
9gXj +07X4 
, G{x,e)^ 
-03X3 
0 
•05 —Xi 
X, 
0 
-03X3 0 
-05-7^X2 06X, 
^3 
(5.3) 
J 
Par le changement de variables, on vise obtenir des sous-systèmes de type intégrateurs purs, 
c'est-à-dire on cherche à définir de nouvelles entrées v = [v; V2 vj] pour le système, telle que 
eq. (5.4) se transforme en: 
• 
id 
• 
• 
^^dc 
Vx 
V2 (5.4) 
Par suite, afin d'atteindre cette dernière forme canonique minimale, l'expression de la 
transformation T(X,  0, d) doit être définie par: 
v = T{X,û,d)^ F{X,e)  +  G{X,û)d (5.5) 
Ces nouvelles variables de commande v sont délivrées par des contrôleurs linéaires, définis 
pour les courants id et iq par: 
[cOjS + l) ^  [eo^s  + l) 
(5.6) 
Û;I= 1.5915xl0"\ad/s, G, = 8 .8858X10^ 
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Pour le contrôleur de Av,,, un intégrateur plus une chaîne avance de phase sont ajoutés, en 
comparaison avec la version originale de la commande, ce qui se traduit par la forme 
suivante du contrôleur: 
H A V ( S ) = ^ ^ ^ ^ ^ ^ (5.7) 
s{û)^,s +  l) 
GAV = 2 . 0 9 0 4 X 1 0 ^ ÛJAV  =  0.0033 rad/s, ûK. = 5.2950 x 10"^rad/s 
Les différents paramètres sont déterminés par placement des pôles dominants en boucles 
fermées à ceux d'un filtre du second ordre optimal. Pour la boucle de Av^c, il est bien clair 
que l'application d'un contrôleur ayant la forme de HAV  implique un système de 3 "^^ ordre en 
boucle fermée. Le troisième pôle (pAv)doit être, alors, fixé à une valeur négative très grande 
égale à -1000. Les paramètres GAV,  0)AV et ÛJAV  sont alors déduits comme suit: 
1 
(û ' hv 
{Ho^o^v + P^v) 
G^, = P^''^o^vOiAv  (5 8) 
K. 
rv 
^ . ^ WOAV  +^^Û)g^^P^^)û)^, 
àv r^  1/' 
avec: ûigAv  - 200 7C rad/s. 
Une fois les nouvelles entrées sont générées par les contrôleurs des boucles internes, les 
rapports cycliques d  en sont déduites comme suit : 
d = T-\X,d,v)^G-\X,e\-F{X,d)^v\ (5.9) 
Ce qui est équivalent à: 
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'd'd 
< = 
.2. 
05X4 
[06X3 
Bouc 
' 9,+62X2-
^ 03X4 
le externe 
^ z + ^ ^ X . - V / 
03X4 
9,-62X1 -V2 
03X4 
- v / 
) 
, 05X2X4 
06X3X1 
(04-02x1-
y 03X4 
-V2 
) 
+ (-9,X,-9sX,^v,\ 
K ^ôXi  j _ 
(5.10) 
Comme les boucles internes sont conçues de façon à se stabiliser très rapidement par rapport 
à celle de la tension, la dynamique de la tension DC totale Vdc  exprimée dans Eq. 5.1.C 
devient: 
"rfc 
'de 
•D'dl'-idc-i'de (5.11) 
Avec D dla valeur en régime statique de la variable d d- Remplaçant D  d par son expression 
A 
donnée dans eq. (3.23.a) du chapitre 3, le courant crête de référence / est déduit par: 
+ Vi 
(5.12) 
Définissant le courant de référence ainsi permet de réduire la dynamique de la tension DC 
également à la forme canonique minimale, soit: 
Vde =  ^4 (5.13) 
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V4 étant le signal de commande issu du régulateur de tension Hv(s),  modifié également d'un 
simple régulateur propre dans la version originale à la forme suivante: 
HJs, = ^MllA (5.14) 
s{û)^s + 1) 
Gy= 1.3869X 10^ co  y =  0.0156 rad/s, û)y  = 0.0022 rad/s 
Le troisième pôle de la boucle fermée (py)  est placé à -100. Les paramètres Gy,  co yet  ûX  sont 
alors déduits comme suit: 
co,. 
{2<^0)g,+pj 
^^^PM^ (5J5) 
K„, 
(û = 
(û)l+2^cOg,p,)co, 
G,.K„, 
avec: cOgy  = 80 7t rad/s. 
Les références pour les courants id  et iq  sont définies à partir du courant crête /* ainsi: 
ij=-j====vj (5.16. a) 
^jVd+Vq 
^d +  v; 
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5.2 Formulatio n d e l a command e pa r compensatio n d e non-linéarit é dan s l e 
domaine discre t 
L'implantation en temps réel moyennant un processeur digital demande la 
reformulation de la commande non-linéaire préétablie dans le domaine discret. Comme pour 
le temps continu, la transformation des variables est basée sur une connaissance à priori du 
modèle d'état discret du convertisseur. Ce dernier est déduit en remplaçant les dérivées 
temporelles par l'incrémentation entre les valeurs future et actuelle au cours d'une période 
d'échantillonnage (Ts).  En d'autres termes: 
dX _  [X{k  +  1)-X{k)] 
dt " T 
(5.17) 
Ceci implique le modèle d'état discret suivant pour le convertisseur: 
iAk +  l) = iAk) +  -^ v,(k) +  LcOgi^(k)-^^d,(k) (5.18. a) 
i^(k + l) = i^ik) + ^ v(k)-LCOgi,(k)-^-^d'(k) 
V 
(5.18. b) 
AvAk+l) =  AvAk)+ 
C de 
3Av,,(k)t,^,^. 
ad'g(k)i,{k)---^^(d'Ak)id{k)+d'(k)i(k)]-i-^(^^^^ 
2 v,,(k) 
(5.18. c) 
Vdeik + D = v,,(k) + 
C de 
3l ., .àVdeik) „ 
(d',(k)i,(k)+dl(k)i^(k))-a^^dg {k)i,(k)-il(k)-i2,(k) 
,2 Va^(k) 
(5.18. d) 
Idem que dans le domaine continu, la commande est arrangée dans une configuration de 
boucles multiples. 
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5.2.1 Boucle s interne s 
Les équations d'état discrètes eq . (5.18.a , 5.18.b , 5.18.d ) s'écrivent en forme matricielle 
comme suit: 
• idik  +  ^) " 
Av,,(^ + l) 
= F,{X,9,) + GAx,9Mk) (5.19) 
Avec 6d  = 10id  ,02d 03d 04d 05d 06d 07d 08df  le vecteur des paramètres discrets du système 
définis par: 
0id = Vd  Ts  /L; d2d  =  coo Ts!  03d = T/(2L); d4d  = v, T/L; 95d  = 3 T/(2Cdc);  06d  =  « TyC^c,-
07d =  -  Ts  (Rdc  +Rde  )/(2Cg  Rdc  Rde  ),'  08d  = " Ts  (Rdc  " Rdc  )/(2Cde  Rdc  Rdc  ),' 
Fd (.) et Gd  (.) étant les matrices discrètes définies par: 
fd{x,0)= 
Xi+0ld+0ZdX2 
Xi+9^d -02dX\ 
\X^ •^0idX^ +0idXnj 
Gd{X,9)= 
-0^dX^ 
X, 
0 
\d' 
X, 
"^3</^3 
0 
0 
9'= A—X, —9,iA —Xi 9(,AX 5d y , ^ 1 
V ^ 3 
5</ „  ^ 2 "6d-^\ 
^^3 J 
(5.20.a-5.20.b) 
Similairement au cas continu, afin d'annuler la non linéarité du système et le transformer en 
trois sous-systèmes de types intégrateurs, on choisit le vecteur des rapports cycliques d  =[d d 
dq Jo]^comme étant: 
d{k) =  T,-'{X,9„v) =  G-,'{X.9A~FdiX.9,) +  v{k)] (5.21) 
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Ce qui implique: 
ddik) 
dq{k) 
dg{k) 
Xi+9id+92dX2-v, 
03dX4 
X2+04d-02dXl-V2 
05dX4 
06dX3 
Xi+0id+92dX2-Vl] 
03dX4 
03dX4 
05dX2X4 
06dX3Xi 
X2+04d-02dXl-V2 
03dX4 
-X4 -97dX4  -9sdXi+V3 
06dXl 
(5.22) 
D'autre part, les commandes auxiliaires v, doivent placer les pôles de chaque boucle de façon 
à obtenir les dynamiques suivantes: 
i,(k-^l)^ a,i,(k-ï)  +  bj,(k) +  cii',(k) 
i^(k +  l) = a,i^(k-l) +  b,i^(k) +  c,i;(k) (5.23) 
Av^,(k +  l) =  û^,Av,, (A: - 2) -H ^^,Av,, (^ -1) + c^,Av,, (k) +  J^,Av*, (k-l) +  e^.Av*,,(k) 
id et  iq  sont telles que définis dans eq . (5.16. a -  5.16.b) , et bien évidemment pour des bus 
DC égaux: 
Av* (fc ) = 0 (5.24) 
Afin d'atteindre les dynamiques ciblées, les entrées auxiliaires doivent être telles que: 
v,(k)^a,iAk-l) +  biid{k) +  c^i:(k) 
V2 (k) =  a,i  ^(k-l) +  b,i^ (k) + c,i'^(k) (5.25) 
v,(k) =  «^,Av„(/: - 2) + 6^,Av,,(k-l) +  c^.Av,,(k) +  d^^Av^,(k-l) +  e^,Av',(k) 
a, = 9.5677e-007; b,  = 0.0016;  c, = 0.9954 
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flAv = -6.4097, bAv = 0.9905, CAV = -0.8001. JA. = 3.6098, CAV = 3.6096. 
Les paramètres Ux,  bx,  Cx, dx  et Cx,  JC = [/, Av), sont déduits des paramètres des contrôleurs 
continus, définis dans eq. (5.7 - 5.8), par les formules analytiques spécifiées dans Annex e 
VII. Ts est donnée dans le paragraphe des résultats expérimentaux. Le taux d'amortissement ^ 
est optimal, c'est-à-dire égal à 0.707. 
5.2.2 Boucl e externe 
Également en se basant sur l'hypothèse de boucles internes plus rapides, la dynamique de la 
tension DC en temps discret, donnée par eq. (5.18.c), devient équivalente à: 
v,.(^- + l) = v,,(^) + - ^ 
^dc 
^ vr{k)-ii{k)-i^,{k) 
Vde{k) (5.26) 
V-fT+v, 
Quand toutes les variables commandées en boucles internes se stabilisent, la boucle de 
tension devient similaire à un système SISO dont / ' est l'entrée est Vdc  est la sortie. La non-
linéarité existante dans eq. (5.26) peut alors être annulée en générant le courant de référence 
/* comme suit: 
j\^j.^^GdcVdeik)v,ik) +  Vdc(k){ii(k) + idcik)) ^^  27) 
3^vj(k) +  v^^(k) 
Ceci transforme eq. (5.26) dans la forme canonique minimale suivante: 
v,,(k + l) = v,Ak) + T,v,(k)^^  ^=  -\ (5.28) 
v^k) (z-l) 
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Le signal V4 est donné par un régulateur: 
/ x  K^.{z  +  ay) 
"^^'^-{z-l){z +  Zy) 
(5.29) 
3v = 2.8001, ky = 2.3140X 10°, «v = 0.9999. 
L'implantation de la commande proposée au convertisseur est schématisée par le schéma 
bloc de figure 5.2. 
Gale 
HyiZ) 
Eq (5.29) 
•-Q^vi 
Figure 5.2 Schéma  bloc de l'implantation de la commande 
non-linéaire proposée. 
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5.3. Résultat s de simulation 
Le but principal de cette partie est de mettre l'accent sur l'amélioration apportée sur 
les résultats, particulièrement en régime de fortes perturbations, en reprenant les mêmes 
essais que ceux élaborés dans [88]. Notons bien que pour la validation expérimentale, ces 
tests ne seront pas repris intégralement, mais seront adaptés à la limite en courant du 
prototype expérimental. La version discrète de la loi de commande, précédemment détaillée 
dans le paragraphe 5.2 est implantée sur la carte DSI 104 avec deux pas d'échantillonnages 
Ts et  Ts2  de 39ps et 156ps respectivement pour la MLI et l'acquisition des signaux 
analogiques nécessaires au traitement numérique de l'algorithme. 
5.3.1. Résultat s en régime permanent 
En régime permanent, les formes d'ondes du courant AC ia, la tension AC Vg,  la tension DC 
totale de sortie Vdc,  la différence entre les deux bus partiels Av^ c et les courants idq  sont 
données dans la figure  5.3 . Comme on peut constater, les résultats obtenus sont très 
satisfaisants, point de vue mise en forme sinusoïdale du courant AC, correction du facteur de 
puissance, régulation et symétrie côté DC. De plus, les dépassements initiaux en courants 
(sur id)  et en tension (sur Vde),  ainsi que les temps de stabilisation sont nettement réduits par 
rapport au cas de la commande quasi-linéaire proposée dans le chapitre précédent. 
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Figure 5.3 Résultats  de simulation de la commande non-linéaire 
en régime permanent à puissance nominale. 
5.3.2 Résultat s pour le court-circuit des tensions triphasées d'alimentation 
La réponse du système face au court-circuit des trois phases d'alimentation simultanément 
pour une durée de 0.1s est rapportée dans figure 5.4. Contrairement aux contrôleurs proposés 
dans la littérature, la tension DC ne s'annule pas aux bornes de la charge durant la coupure 
momentanée de l'alimentation. À la fin de la perturbation, les courants circulent de nouveau 
dans le circuit et se stabilisent à leurs valeurs nominales au bout de 2 cycles de 
fonctionnement. De plus, le dépassement sur le bus DC de sortie est moindre, comparé à la 
réponse obtenue dans [88]. 
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Figure 5.4 Résultats  de simulation de la commande non-linéaire 
en cas de court-circuit triphasé. 
5.3.3 Résultat s pour une surtension de 200% de l'alimentation triphasée 
Le cas d'une crête de 200% sur les tensions sources est également traité en simulations. 
Comme on peut constater dans figure 5.5, les courants s'ajustent à la nouvelle valeur au bout 
d'un demi-cycle. Le bus DC affiche un léger dépassement de 1.5%, avant de stabiliser 
rapidement à sa référence. Dans cet essai également, la réponse du système est améliorée, 
point de vue temps de stabilisation et dépassement, avec l'ajout des intégrateurs sur les 
contrôleurs de tensions DC. 
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Figure 5.5 Résultats  de simulation de la commande non-linéaire en cas 
de surtension de 200% sur l'alimentation triphasée. 
5.3.4 Résultat s pour une sous tension de 50% de l'alimentation triphasé e 
Un autre cas de disfonctionnement côté réseau est également considéré, et consiste en un 
creux de 50% sur les tensions d'alimentation. En absence des intégrateurs, le bus DC de 
sortie affiche une erreur statique de 6V et une sous tension de 60V au cours de la 
perturbation [88]. Cependant, l'ajout des intégrateurs permet de réduire la sous tension à 20V 
et d'éliminer totalement l'erreur statique sur le bus DC, tel qu'indiqué par figure 5.6. D'autre 
part, les courants AC s'ajustent aux valeurs, dictées par la conservation de puissance, au bout 
d'un cycle de fonctionnement. 
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Figure 5.6 Résultats  de simulation de la commande non-linéaire en cas 
de sous-tension de 50% sur l'alimentation triphasée. 
5.3.5 Résultat s pour une variation de 70% sur la tension DC de référence 
On se propose dans cet essai dynamique de réduire de 70% la référence de tension DC. 
Comme l'indique figure 5.7, la réponse du bus DC est presque carrée, ce qui veut dire 
qu'elle est assez rapide. Dans ce cas également, le temps de réponse a été nettement amélioré 
avec la nouvelle version des contrôleurs de tensions. D'autre part, les courants sont réduits au 
nouveau niveau de puissance demandé par la charge, et ce au cours d'un cycle de 
fonctionnement. 
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Figure 5.7 Résultats  de simulation de la commande non-linéaire 
pour une  variation de 70% de la tension DC de 
référence Vdc 
5.3.6 Résultats pour une asymétrie de 12.5% de la charge inférieure 
L'effet de l'asymétrie des deux charges DC sur les performances du convertisseur est étudié 
dans ce paragraphe. Un niveau critique de déséquilibre, correspondant à une diminution de la 
charge inférieure à 12.5% de sa valeur nominale est alors considéré. Comme on peut 
constater dans figure  5.8 , la symétrie entre les deux bus DC demeure toujours conservée 
malgré la sévérité de la perturbation. De plus, l'erreur statique, observée sur le bus DC en 
absence des intégrateurs, est totalement éliminée. Côté AC, le temps de stabilisation des 
courants est estimé à la moitié d'un cycle. 
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Figure 5.8 Résultats  de  simulation de  la  commande non-linéaire 
pour une  variation  de  12.5% de  la  charge de  niveau 
inférieur Rdc 
Résultats pou r une asymétrie de 12.5 % de l a charge inférieure accompagné e 
d'une sous-tensio n de 50% des trois phases du résea u 
Un autre cas très intéressant à étudier, ayant été également considéré dans [88], et celui d'une 
asymétrie très accentuée des deux charges DC, accompagnée d'un creux de 50% sur les trois 
phases simultanément. Ce test est la meilleure preuve de la robustesse des contrôleurs 
proposés dans ce chapitre, puisqu'ils permettent au convertisseur de retrouver, suite à la 
perturbation, un fonctionnement à facteur de puissance unitaire sur le s trois phases, tout en 
conservant un équilibre parfait des deux bus DC partiels, comme le montre figure  5.9 . 
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Figure 5.9 Résultats  de simulation de la commande non-linéaire 
pour une  variation de 12.5% de la charge Rdc, 
accompagnée d'une sous-tension  triphasée. 
5.4. Résultats expérimentaux 
Dans ce paragraphe, la loi de commande non linéaire est testée en temps réel sur le prototype 
expérimental de 1.5 kW, tel que précédemment schématisé par figure 5.2. Tout comme les 
simulations en temps discret décrites dans le paragraphe précédent, le mode multi tâches est 
choisi avec deux pas d'échantillonnages Ts  et  Ts2  de  39ps et 156ps, respectivement pour la 
MLI et le reste des tâches de l'algorithme (acquisition des variables, commande et protection 
contre les surintensités). Les résultats obtenus sont analysés dans les paragraphes suivants 
pour différentes conditions d'opération. Notons bien qu'au moment du relèvement de ces 
mesures, le TDH de la tension du réseau est évalué à 8%. Par suite, le contenu harmonique de 
la tension source est plus élevé que celui donné dans Tableau 3.1. 
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5.4.1. Fonctionnemen t en régime permanent 
Dans des conditions de fonctionnement nominales, le courant et la tension de la phase (a), les 
tensions DC partielles, ainsi que le spectre du courant (ia) sont donnés dans figure 5.10. 
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Figure 5.10 Résultats  expérimentaux en régime permanent 
à puissance nominale, 
(a): Courant et tension AC, tensions DC; 
(b): Spectre harmonique de ia. 
Échelle: 250 Hz/div (horizontal); 10 dB/div (vertical) 
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Le contenu harmonique du courant AC est détaillé dans tableau 5.1. On peut bien noter la 
prédominance de la fondamentale par rapport aux autres composantes fréquentielles et 
l'atténuation considérable des harmoniques d'ordre supérieur. 
Tableau 5.1 
Contenu harmonique détaillé du courant AC sur la première phase (Ii.rms =  4.6A) 
h 
hlli (% ) 
h 
hlli(%) 
h 
hlli (% ) 
h 
Jhllii.%) 
1 
99.8 
9 
1.2 
17 
1 
25 
0.1 
2 
1.2 
10 
0.2 
18 
4.4 
26 
0.5 
3 
1.3 
11 
0.9 
19 
0.6 
27 
0.4 
4 
0.8 
12 
0.8 
20 
1.6 
28 
0.1 
5 
3.2 
13 
0.4 
21 
0.4 
29 
0.5 
6 
0.6 
14 
0.7 
22 
0.3 
30 
0.2 
7 
3.2 
15 
1.9 
23 
0.6 
31 
0.9 
8 
0.3 
16 
2.2 
24 --
0.1 
Les courants sur les trois phases sont rapportés dans figure 5.11, et sont bien équilibrés en 
amplitude et en phase. 
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Figure 5.11 Courants  triphasés ia, ib et ic. 
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L'analyseur harmonique affiche un faible TDH de 6.2%, un FP de 0.98 et un FDP unitaire. 
En faisant varier la puissance des charges DC, ces trois critères suivent l'allure des courbes 
données dans figure 5.12. 
0.2 0. 4 0. 6 0. 8 1  1. 2 1. 4 1. 6 1. 8 
Puissance de la charae (kW) 
Figure 5.12 Allure  des TDH, FP et FDP en fonction 
de la puissance de la charge. 
Tel que prévu, les TDH, FP et FDP s'améliorent plus la puissance délivrée à la charge 
augmente. Par suite, on peut s'attendre à des performances en régime permanent nettement 
meilleures pour des convertisseurs de plus hautes puissances. 
5.4.2. Fonctionnemen t en régime de fortes perturbations 
5.4.2.1. Variation s de +20% et -50% sur la référence Vdc* de la tension DC 
Pour les essais dynamiques, il est toujours intéressant de tester les caractéristiques de la 
commande en termes de poursuite. Pour ce faire, on se propose de faire varier la référence 
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Vdc de 500V, à respectivement 600V et 250V. Les réponses du convertisseur pour les deux 
cas sont données respectivement dans figure 5.13 et figure 5.14. 
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Figure 5.11 Résultats  expérimentaux pour l'augmentation 
de 20% de la référence de tension DC. 
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Figure 5.12 Résultats  expérimentaux pour la  diminution 
de 50% de la référence de tension DC. 
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Comme on peut constater, le convertisseur répond au bout de délais très brefs à la variation 
de la puissance dictée par la référence Vdc*.  Ces temps de réponse sont respectivement égaux 
à la moitié d'un cycle et à un cycle de fonctionnement. Dans le cas de la diminution à 50% de 
la valeur nominale de référence, on peut bien observer une dégradation notable sur les formes 
d'ondes des courants AC, puisque la tension DC est en dehors du rang admissible. 
5.4.2.2. Déséquilibr e de s charges DC partielle s 
L'aptitude de la loi de commande à conserver l'égalité entre les deux bus DC partiels, malgré 
la présence d'une asymétrie considérable des deux charges DC, reste un critère très important 
à vérifier expérimentalement. Dans ce cadre, on se propose de générer trois variations sur la 
charge de niveau inférieur Rde  à différents niveaux de puissance, respectivement de 300% à 
100% (et inversement) à 33% de la puissance nominale, de 200% à 100% (et inversement) à 
50% de la puissance nominale et de 100% à 60% (et inversement) à 100% de la puissance 
nominale. Les résultats pour ces différents essais sont affichés dans figures  5.15-5.17 . 
Une grande amélioration du régime transitoire est constatée en comparaison avec le cas 
linéaire (paragraph e 4.5.2.2) . En effet, les dépassements très importants sur les courants AC 
et tensions DC sont nettement réduits, voire même quasiment éliminés. De plus, il est très 
visible que le convertisseur répond plus beaucoup rapidement, moyennant la commande non 
linéaire proposée. 
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Figure 5.13 Résultats  expérimentaux pour une  variation de la charge 
Rdc de 300% à 100% (et inversement) de sa valeur nominale 
à 33% de la puissance nominale. 
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Figure 5.14 Résultats  expérimentaux pour une  variation de la charge inférieure 
Rdc de 200% à 100% (et inversement) de sa valeur nominale 
à 50% de la puissance nominale. 
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Figure 5.15 Résultats  expérimentaux pour une  variation de la charge 
inférieure Rdc' de 100% à  60% (et inversement) de sa valeur 
nominale à 100% de la puissance nominale. 
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5.4.2.3. Pert e temporaire d'une phase d'alimentation 
Un cas critique de perturbation côté AC, qui est la perte temporaire d'une phase 
d'alimentation, est réalisé sur notre prototype expérimental pour deux niveaux de puissance 
différents, à savoir 33% et 100% de la puissance nominale. Les résultats sont montrés 
respectivement dans figure 5.18 et figure 5.19. 
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Figure 5.16 Résultats  expérimentaux pour une  perte temporaire de la 
phase (a) à 33% de la puissance nominale. 
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Figure 5.17 Résultats  expérimentaux pour une  perte temporaire de la phase (a)  à 100% 
de la puissance nominale. 
n est bien clair que le convertisseur continue à opérer correctement, bien qu'il soit 
uniquement alimenté uniquement sur deux phases. En effet, face à la rupture du courant sur 
la première ligne, les deux autres courants ib  et  ic  s'ajustent adéquatement pour fournir la 
même puissance demandée par la charge. On parvient, ainsi, à maintenir le bus DC à 500V à 
33% de la puissance nominale. Cependant, la limite du courant à IDA dans le circuit entraîne 
une erreur statique de 30V sur les tensions DC à puissance nominale. 
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5.4.2.4. Creux / crête de ± 27% sur la tension du réseau 
Les surtensions et sous-tensions temporaires sont des cas fréquents de perturbations du 
réseau électrique, qu'il est intéressant d'étudier. Dans ce volet, on considère les cas de la 
diminution à 80V RMS de la tension AC, montré dans figure 5.20. 
On considère également le cas de l'augmentation de la tension AC à 140V RMS, rapporté 
dans figure 5.21. 
Il est bien notable que dans les deux cas, les courants AC restent bien équilibrés en amplitude 
et en phase, et les tensions DC bien régulées à 250V chacun. 
5.5. Conclusio n 
Dans le présent chapitre, la technique de commande par compensation de non-
linéarité, proposée en littérature dans le domaine continu, a été reprise, améliorée et 
discrétisée pour les fins d'implantation numérique. Dans le chapitre suivant, elle servira de 
point de départ pour la conception de la version non linéaire adaptative, compte tenu des 
variations paramétriques auxquelles le convertisseur est sujet lors de son fonctionnement. 
Ceci nous mène, à l'issue du chapitre suivant, à une étude comparative des trois commandes 
proposées jusqu'à lors, afin de conclure sur les avantages et inconvénients de chacune d'entre 
elles. 
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Figure 5.18 Résultats  expérimentaux pour un  creux de 
27% sur les tensions d'alimentation. 
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Figure 5.19 Résultats  expérimentaux pour une  crête de 
27% sur les tensions d'alimentation. 
CHAPITRE 6 
COMMANDE NON-LINEAIR E ADAPTATIV E D U REDRESSEUR TRIPHAS E D E 
VIENNE 
Dans les deux chapitres précédents, on a proposé des techniques de commande 
permettant d'atteindre les objectifs visés en termes de régulation côté charge DC, tout en 
maintenant un niveau d'émissions harmoniques sur le courant du réseau électrique 
admissible par les normes nationales et internationales. De plus, un fonctionnement 
acceptable du redresseur doit être assuré en dehors des conditions normales d'opération, 
compte tenu des défaillances éventuelles du réseau et/ ou de la charge. Comme on a pu 
constater, une commande linéaire, à base de contrôleurs PI ou quasi-linéaires, permet 
d'atteindre des dynamiques très satisfaisantes en régime permanent. Cependant, le régime 
transitoire peut être significativement améhoré si les non-linéarités du système sont prises 
en considération, et ce moyennant une commande non-linéaire. Tel que détaillé dans le 
chapitre précédent, cette dernière est basée sur le modèle d'état du convertisseur, et repose 
sur l'annulation de ses non linéarités. Il est donc bien évident que si ce modèle présente des 
incertitudes ou des variations paramétriques, cette compensation des non-linéarités n'est 
plus exacte. II est donc judicieux d'introduire une loi de mise à jour automatique des 
contrôleurs, permettant de rendre la compensation des non-linéarités asymptotiquement 
exacte. Diverses techniques de commande adaptative ont été proposées dans la littérature. 
Elles sont principalement classées en deux grandes catégories: 
• L a command e adaptativ e aut o réglabl e o u indirecte : elle est associée à 
l'estimation en temps réel des paramètres du processus, servant ensuite à 
l'ajustement adéquat des gains des contrôleurs. Cette estimation des paramètres est 
faite moyennant des méthodes récurrentes, du type moindres carrées et ses variantes. 
La commande est réglée, en conséquence, moyennant les méthodes classiques, telles 
que le placement des pôles ou l'optimisation d'un critère quadratique. Le principe de 
ce type de commande est illustré dans figure  6.1 . 
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Figure 6.1 Principe  de la commande adaptative 
auto-réglable. 
• La commande adaptative avec modèle de référence: les performances dynamiques 
idéales du système sont spécifiées dans un modèle de référence. La loi d'adaptation 
des paramètres de la commande est, par conséquent, conçue de façon à minimiser 
l'erreur entre la réponse du modèle de référence et celle du système physique. Ceci 
est représenté dans le schéma simplifié de figure 6.2. 
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Figure 6.2 Principe  de la commande adaptative 
avec modèle de référence. 
Indépendamment de leurs différences structurelles, ces deux types de cormnande adaptative 
visent les mêmes objectifs, à savoir: assurer la stabilité du système et annuler l'erreur de 
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poursuite. La stabilité est généralement démontrée utilisant la méthode directe de Lyapunov 
[89], qui est la généralisation d'un principe physique intuitif Selon ce principe, l'énergie 
d'un système peut être représentée par une fonction nulle au point d'équilibre et strictement 
positive ailleurs (fonction strictement définie positive), appelée fonction de Lyapunov. Si le 
système est dévié de son point d'équilibre, il faut que sa fonction énergie soit décroissante 
dans le temps et monotone, pour pouvoir affirmer que le point d'équilibre est 
asymptotiquement stable. 
Dans notre cas, on se propose d'utiliser la commande adaptative avec modèle de référence, 
dont la stabilité se démontre beaucoup plus facilement que la commande auto réglable. De 
plus, les lois de commande et d'adaptation y sont étroitement liées, ce qui réduit énormément 
la taille de l'algorithme, ainsi simplifiant son implantation numérique. 
6.1. Théori e de la commande adaptative basée sur la linéarisation au sens entrée/ 
sortie des systèmes multivariables 
Tel que précédemment mentionné, le principe de la commande adaptative avec 
modèle de référence est basé sur une adaptation automatique des paramètres du contrôleur 
dans le sens de minimiser l'écart entre le modèle de référence et le système. L'algorithme 
utilisé dans le cadre de cette thèse est celui employant la linéarisation au sens entrée/ sortie 
proposé dans [90]. Ce choix est motivé par la structure multivariable non carrée du 
convertisseur étudié (3 entrées de commande x 4 sorties) et par l'apparition des entrées de 
commande dans toutes les équations d'état du convertisseur (eq. (5.1.a- 5.1.d)). Ces deux 
points seront plus détaillés dans le paragraphe suivant, traitant de l'application de cette 
méthode sur le convertisseur. 
6.1.1. Princip e de la linéarisation au sens entrée/ sortie des systèmes multivariable s 
Pour comprendre le principe général de la méthode de linéarisation au sens entrée/ sortie, il 
est plus simple de partir du cas monovariable et de le généraliser par la suite aux systèmes 
multivariables. Pour un système à entrée et sortie uniques, décrit par: 
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X =  f{X,9)+g{X,9)u (6 1) 
y = h{x,9) 
Où X e 5î" est le vecteur d'états, y e 9Î est la sortie, M e 9Î est la commande, 9  s Si''  est le 
vecteur des paramètres du système connus à priori, f, g  et h sont des fonctions non-linéaires 
continûment différentiables. 
La méthode consiste à dériver la sortie À fois jusqu'à ce que l'entrée apparaisse. À  s'appelle 
alors le degré relatif du système, et représente le nombre de fois qu'il faut dériver la sortie 
pour voir l'entrée apparaître. Dans la linéarisation au sens entrée/ sortie, le degré relatif est 
toujours inférieur ou égal à l'ordre du système, c'est-à-dire (À<n).  On peut alors définir la 
commande u telle que: 
, . v-LJh{X.9) 
avec Ljh(X,  9) et  Lgh(X,  9)  sont les dérivées de Lie par rapport à  f et  g  respectivement, 
définies par: 
f/( . . .) , LM^.O)-^ Ljh{X,9)=-^f{X,9), L^h{X,9)  =  ^g{X,9) (6.3.a-6.3.b) 
Cette loi de commande (M) permet de transformer la dynamique de la sortie y en: 
y^^^ = V (6.4) 
avec y* ' la ^'"^ dérivée de y. 
La commande auxiliaire v est alors choisie de façon à assurer la dynamique désirée pour la 
sortie y. 
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Considérons maintenant un système multivariable d'ordre n,  ayant m  entrées, m  sorties et q 
paramètres, décrit par les équations d'état suivantes: 
X =  f{X,9)+gix,9)u (6 5) 
Y =  h{X.9) 
Où X G 9Î" est le vecteur d'état, Y  G SÎ"" est le vecteur des sorties, u  e Si'"  est le vecteur des 
entrées de commande, 9e  Si''  est le vecteur des paramètres supposé connu à priori,/, g et h 
sont des fonctions non-linéaires continûment différentiables. Les non-linéarités du système 
sont assumées être de la forme suivante: 
f{X,9) = fg{x)+f^f.{x)9. 
i=l 
m 
g{X,9)=gg{x)+Y,8i{x)9^ 
'-' (6.6.a-6.6.b) 
i = ; 
Chaque sortie yj est dérivée indépendamment jusqu'à ce qu'au moins une entrée apparaisse. 
On définit alors le degré relatif À,  associé à la sortie yj. Ceci se traduit mathématiquement par: 
/l^^ =  à/hj{X.9) +  f^Lg,Lyhj{X.9)u,, ie{l  m},  je{l  m} 
,=/ (6.7) 
Lgiàf'hj{X,9)^0, VX 
La somme des degrés relatifs (Àj)  de tous les entrées ne peut en aucun cas dépasser l'ordre du 
système (n), autrement dit: 
^Àj<n (6.8) 
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Si le degré relatif total est strictement inférieur à l'ordre du système, il faut s'assurer que la 
partie non-linéaire ignorée par la linéarisation (dynamique interne) est asymptotiquement 
stable. Pour ce faire, on considère la dynamique du zéro du système, qui est la dynamique 
obtenue lorsque l'entrée de commande est telle que la sortie est maintenue à zéro. Si cette 
dernière condition est vraie, on est bien sûr que toutes les dérivées de la sortie sont nulles 
également. 
Chaque sortie du système et ses dérivées constituent un sous-système. Le nombre total des 
sous-systèmes ainsi obtenu doit être impérativement égal au nombre d'entrées (m), c. à d. que 
l'on peut écrire l'ensemble des dérivées de la sortie sous la forme suivante: 
" # ' • 
„{*.) 
_-''" 
— 
-Lf\-
^A{X,9) 
U, 
. " m . 
(6.9) 
A(X, 0) est la matrice de découplage de dimension (mxm) définie par: 
( L^,LY'h,{X,9) 
A{X,9) = 
L^,Ly'h„{X,9) K.'^gi'^f 
L^„L)'-'h,{X,9) 
L^^Ly'-'hJX,9) 
(6.10) 
Si cette matrice est inversible, on peut alors en déduire l'expression des lois de commande 
linéarisantes, transformant le système global en m sous-systèmes linéaires, découplés et 
contrôlables de la forme suivante: 
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y} 
M' 
,M 
Ce qui implique l'expression suivante de la loi de commande: 
(6.11) 
u{X,9)=A''{X,9) 
'L^}'\' 
• + A{X,9) 
Vl 
y m. 
(6.12) 
Les entrées auxiliaires stabilisantes v, sont conçues de façon à ce que chaque sous-système, 
constitué par la sortie y, et ses dérivées, suive un modèle de référence de la forme suivante: 
yref=Kefy'ref+Kef''i (6.13) 
avec y'^^f  eSi^  ,  A'^^j-  et B[^j  les matrices définies par: 
Al ref 
0 
0 
I 
0 
•k' -le' 
0 ^ 
0 
-k' 
B ref 
\ } 
(0^ 
0 
yh 
(6.14) 
Les paramètres Â:j, «6(1, . . m}, ; e (1, . . /l,} sont strictement positifs. 
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6.1.2. Versio n adaptativ e d e l a linéarisatio n a u sen s entrée / sorti e de s système s 
multivariables 
Les paramètres du système (6)  sont maintenant supposés variables dans le temps. Ils sont 
remplacés par leurs estimées (d ),  telles que: 
0-=0-A9 (6.15) 
Où AG est l'erreur d'estimation sur les paramètres 9. 
Toutes les fonctions non-linéaires décrivant le système sont alors remplacées par leurs 
estimées, c. à d.: 
A / A \ A m  '^  '' 
f = f X,9  ^fg{x)+Y,fM9i 
\ J  i=i 
g{X,9)=g^{xhY^g.{x)9, 
i=i 
(6.16) 
De même, les dérivées de Lie sont redéfinies en fonction des paramètres estimés: 
''"-l^f V J 
r" t. ^^ X,9 (6.17.3-6.17. b) 
La même démarche de dérivation des sorties jusqu'à l'apparition d'au moins une entrée est 
effectuée. La loi de commande linéarisante est alors déduite comme: 
218 
M = M X,9\ =  A~'\X,9 
ài'h, 
X.9 
VI 
(6.18) 
avec: 
/ • 
X.^ = 
T I^~'  h 
f f^'~'  h 
/ f'^~'  h 
(6.19) 
En appliquant cette loi de commande, le système est transformé dans la forme suivante: 
A A  A  / 
Y^AY+Bv+W^ X,9,v\A9 +  wA X,0\9 (6.20) 
Avec W  ' -  [w/, . . . WJ J , dont chaque matrice W/ est définie par: 
w: X.9,v\ = 
Lf,hi 
hlh ^1 
I I^~'^  ti 
f 
LfjL'^ h,  + L /Lt" ' h, u 
f f 
Lfqh, 
A 
/ I^~^  h 
/ 
r^-' r ^ - ' Lf^LT'hj+L^^LT'h.u 
f f 
(6.21) 
La matrice W  est définie par: 
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W-
( "^ 
'• X,9 
dh_ 
A 
d9 
(6.22) 
Idem que dans le cas non adaptatif du paragraphe précédent, on vise assurer la poursuite 
parfaite entre les m sous-systèmes obtenus et leurs modèles de références respectifs, 
A 
prédéfinis dans eq. (6.13). Les commandes auxiliaires v, doivent alors être choisies telles 
que: 
(6.23) 
Les paramètres k'j,  ie{l,  .  .  m],  je{l,  .  .  À^)  doivent être strictement positifs, 
de façon à placer les pôles des sous - systèmes découplés en boucle fermée à gauche de plan 
complexe, très loin de la limite d'instabilité. Le choix de ses paramètres influe, bien 
évidemment sur les temps de réponse de chaque variable. 
D'autre part, la loi d'adaptation des paramètres doit être conçue de façon à minimiser l'erreur 
entre les nouveaux coordonnées (Y )et  leurs références, définie par: 
E = Y-Y. ref (6.24) 
La dynamique de l'erreur de poursuite s'écrit: 
A A ^ 
E = A^^^E+W^\X,9,v A9  + W^ X,9\9 (6.25) 
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On constate bien l'existence du terme en comparaison avec la forme connue de la 
dynamique de l'erreur en conunande adaptative linéaire. Ceci conduit à la définition du 
concept de l'erreur augmentée comme étant: 
A A  A 
tj = E-£, 
A A  /^  ^ \ 
(6.26.a - 6.26.b) 
e = A^^f£+W2 X,9 
V y 
9 
Une fonction candidate de Lyapunov peut alors être choisie comme: 
V=î]TP7j + A9Tr-^A9 (6.27) 
Où P est une matrice strictement définie positive, constituée par les matrices P„ satisfaisant 
la condition de Lyapunov suivante pour chaque sous-système: 
AllfP,+P,Al,^=-I;^^. ie{l,  .  .  m}  (6.28) 
r > 0 est la matrice d'adaptation. Les éléments de cette matrice sont déterminants quant à la 
vitesse de convergence de l'algorithme, et doivent être judicieusement choisis. Selon le 
concept introduit par Lyapunov dans sa méthode directe, la fonction de Lyapunov (V)  doit 
être décroissante dans le temps, autrement dit sa dérivée doit être négative, c'est-à-dire: 
V =  -îjTrj + 27]TpW^A9 + 2À9r-^A9<0 (6.29) 
Cette dernière condition peut être garantie en annulant les deux derniers termes de la 
sommation dans la partie droite d'eq. (6.29), soit: 
2/7'~PVyiA^-t-2A*^r-'A^ = 0 (6.30) 
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Ce qui implique la loi d'adaptation des paramètres suivante: 
9 =  -A9 = rZH^,'^ 
( = 1 
f A  A ^ 
X,9,u 
J 
P.T1. 
l 'l 
(6.31) 
6.1.3 Versio n discrèt e d e l a command e non-linéair e adaptativ e de s système s 
multivariables 
Comme la commande est numériquement implantée dans notre cas, la discrétisation de 
certains éléments de l'algorithme, décrit dans le paragraphe précédent, s'impose. 
Globalement, la même procédure s'applique aussi bien sur les équations d'état continues que 
discrètes du système. Les expressions des lois de commande linéarisantes et stabilisantes, 
données respectivement dans eq. (6.18) et eq. (6.23), demeurent les mêmes dans le domaine 
discret. Cependant, les éléments suivants doivent être pris en considération: 
• Les paramètres k'j,  /G {1, . . m],  j e [1, . . À^}  doivent être choisis de 
façon à placer les pôles en boucle fermée des sous - systèmes découplés dans le 
cercle unitaire du domaine discret, 
• La condition de Lyapunov sur les matrices P, n'est plus celle définie dans eq. (6.28), 
mais s'écrit dans le domaine discret comme suit: 
AllfP,Al,^-P,=-Q;^, ie{l,  .  .  m}.  Q^>0 (6.32) 
• La discrétisation de la loi d'adaptation des paramètres, définie dans eq. (6.31), 
implique: 
^(Â: -H i ) = ^ ( Â : ) + r ^ r f vy,i^ 
1 =  1 
( 
X ,9  ,u P. îj. 
i '  i 
(6.33) 
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6.2. Applicatio n d e l a command e non-linéair e adaptativ e a u convertisseu r d e 
Vienne 
La théorie précédemment détaillée est maintenant adaptée au cas particulier du 
convertisseur étudié. Cette démarche consiste en 8 étapes, détaillées dans les paragraphe ci 
suit. 
6.2.1. Paramétrisatio n du modèle d'état discret 
La paramétrisation des équations d'état discrètes du convertisseur, définies au chapitre 
précédent dans eq. (5.1.a, 5.1.b, 5.1.d), implique: 
'X,{k+l)'] 
Xjl^ t-l-l) 
_X^{k+l)_ 
f 
— 
V 
X,{k)+9^+02jX2{k) 
X2{k)+9^-92^X,{k) 
X,{k)+9^X,{k)+9j,X,{kl -ft 
-9^X,{k) 
0 
X,{k) 
xM 
0 
-9^XJk) 
0 
0 
^4 (^ ) 
•5.,w,^^.W ^5djj-^ X^ik) 9^X,{k) 
"M) 
u^{k) 
(6.34) 
Avec: 
X = [Xi  X2 X3 X4] =  [id iq Avdc  Vde] est le vecteur d'état, u  = [ui U2  MJ] = [d'd d'q  d'g] 
est le vecteur de commande et 6d  = [0id  92d  93d  94d  05d 06d 07d 08df  est le vecteur des 
paramètres discrets du système, donnés par: 
0id = VdTs/L; 92d = cooTs; 93d = TA2L); 94d  = VqTs/L; dsd  = 3Tsl(2Cde);  06d  = aT/Cde; 
07d =  -Ts  (Rdc  +Rdc  )l(2Co  Rdc  Rdc  ) ; 98d  =  -Ts  (Rdc  -  Rde)l(2Cdc Rdc  Rde),' 
Les conditions initiales des paramètres 9id, i = {1, ,8) correspondent au régime nominal 
et sont les suivantes: 
0id(O) = 1.17; 92d(0) =.0588;  93d  (0) = .0039; 94d (0) =0; Osd  (0) -^.4979; d6d  (0) = .2124; 
07d (0) = -.0041; 9sd (0) - 0; 
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6.2.2. Choix des sorties et définition d u nouveau modèl e d'éta t 
Cette deuxième étape consiste à choisir le vecteur des sorties à différencier jusqu'à ce qu'au 
moins une entrée apparaisse. À l'issue de cette étape, le système global doit être décomposé 
en 3 sous - systèmes, puisque le nombre d'entrées dans notre cas est égal à 3. D'après le 
modèle d'état du convertisseur, on peut constater que les entrées de commande apparaissent 
dans toutes les sorties/ états du système, c'est-à-dire dans la première dérivée de chaque 
sortie. Ceci peut être résolu en choisissant le vecteur des sorties à différencier comme étant: 
y,=Xi, y2^X2,  y3^X: (6.35.a-6.35.c) 
Dans ce cas, le degré relatif total (k)  est égal à 3, ce qui est inférieur à l'ordre du système qui 
est égal à 4. La dynamique du zéro relative à la variable (X4  =  Vde), rendue inobservable par 
cette linéarisation partielle doit être alors étudiée. Une fois on parvient à prouver la stabilité 
asymptotique de la dynamique interne, elle peut être contrôlée via un simple contrôleur 
propre Hy(z).  Ceci est détaillé dans le paragraphe 6.2.7 . Tenant compte du choix des sorties 
(eq. (6.35.a - 6.35.c)) et de l'erreur d'estimation sur les paramètres, les nouvelles équations 
d'état du convertisseur s'écrivent: 
A A  A  A  A 
y,(k+l)^\ yi(k)+9y+92j  y2(k)-9^ X,(k)u,{k)  + A9^  ^AB^^  y2(k)-A9^X,{k)u,(k) 
Uk-^l)=\y2(k)+9^-92^ y^(k)-9^  X,{k)u2(k)\-J^A9^  -A92d  y2(k)-A9^X,(k)u2(k) 
) 
y3(Â:+l)- y^(k)^9t^ yx(k)u,(k)^9,,  y^(k)+9^  X,{k)-9^  ^{y,(k)u,(k)+y2{k)Û2(k) 
X^ (k) V 
-I-
A A 
A9^ y^(k)u,(k)+A9-j,  y,(k)+A9^X,(k)-A9,, ^\y,(k)û,ik)+y2(k)u2(k) 
X4(k)\. 
(6.36.a- 6.36.C) 
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6.2.3. Déductio n de s lois de commande linéarisante s 
Dans cette étape, les nouvelles équations d'état du système, précédemment établies, doivent 
être réduites à la forme canonique: 
y,(k +  l) 
y2(k +  n 
yjk +  l) 
v,(k) 
A 
V2(k) 
A 
Vj(k) 
(6.37) 
Pour ce faire, appliquant eq. (6.18), les entrées de commande doivent être choisies ainsi: 
uAk) =  -
1 A A 
y,{k)-9^,-d2d y2(k)  +  v,(k) 
U2(k)= 
0,d XAk)^ 
1 A A 
- y2(k)-d4d+92d  > ' ,(fc)+ V2(fc) 
« 3 ( ^ ) = -
9,d X,(k) 
A A 
95d yî(k) 
A A yi(k)-9^^-92d y2(k)+  Vi(k) 
0,d06d X,'(k)^ 
95d y2(k)y3(k) 
A A  A 
9,d06d y,(k)X,'{k) 
1 
- y2(k)-9^^  +  9^^  y^(k)  +  V2(k) 
A A 
96d yi(k) 
- 9 , , y,(k)-9,,  X,(k)  +  v,(k) 
(6.38.a- 6.38.C) 
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6.2.4 Définitio n de s entrées auxiliaires stabilisante s 
A 
Afin d'assurer la parfaite suivie entre les sorties du système y, et leurs références y'^^j,  les 
A 
entrées auxiliaires v, sont définies ainsi: 
Vi(k) =  -k\y.(k) +  bj[^f(k); i  = [1,2,3] (6.39) 
6.2.5. Choi x du modèle de référenc e 
Le modèle de référence est de la forme suivante: 
Yref(k+1) = ArefYref(k)-^ BrefR(k) (6.40) 
Ou R(k)  est le vecteur d'entrées de références bomées. Le choix des entrées auxiliaires, 
définies dans eq. (6.39), implique les expressions suivantes des matrices Are/et Bref: 
Aef-
^-k'i 0  0  ' 
0 -k2  0 
0 0  -k'j 
; B, ref 
'bi 
0 
0 
0 
b2 
0 
^] 
0 
J^ 
(6.41) 
avec: 
\kl] 
k} 
kl 
= 
'.cor 
.001 
.1 
» 
r i^i 
b2 
b. 
= 
'.999] 
.999 
.9 
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6.2.6. Conceptio n de la loi d'adaptation de s paramètres 
La loi d'adaptation doit être conçue de façon à assurer la convergence de l'erreur entre les 
A 
sorties du système y,, et leurs références y\^f  , donnée par: 
E(k) = Y(k)-Y^^^(k) (6.42) 
Dans notre cas, la dynamique de l'erreur s'écrit: 
E(k + \) = A^^^E(k) + V/^Ae^(k) (6.43) 
avec: W[]= 
T; X2T,  -x,T^u^  0 
0 -x;r,  -x,T,u2  T, 
0 0 0 0 
\ 
x^ 
X, 
0 
0 
A A ' 
X, U1+X2  «2 
0 
0 
XiTsU, 
0 
0 
X4TS 
0 
0 
X3TS 
(6.44) 
On peut bien noter qu'en comparaison avec l'expression théorique donnée dans eq. (6.25), la 
dynamique de l'erreur ne contient pas les termes relatifs aux dérivées des paramètres (w^e). 
Ce fait nous épargne alors de définir l'erreur augmentée et nous permet d'appliquer le même 
raisonnement de la stabilité directement sur l'erreur de poursuite (E(k)).  Une fonction de 
Lyapunov candidate est alors: 
V(E, A9d) =  É^ PE+ A ^ / r ' Add (6.45) 
La matrice P est choisie symétrique, définie positive, satisfaisant la condition exprimée dans 
eq. (6.32). 
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avec: 
ô = 
ri 0 
0 1 
0^ 0 
^=r,ih^ 
0 ^ 
0 
.005^ 
i-{l 
; P^ 
ri 0  0  ^ 
0 1 0 
\Ç) 0 .0051^ 
. .  ,8}, Y,  =.5,  V/ 
En remplaçant rj  par E, la condition donnée dans eq. (6.30) est suffisante afin d'obtenir une 
dérivée négative de la fonction de Lyapunov. La loi d'adaptation des paramètres s'écrit alors: 
eAk+\) = eAk)+rw\TPE (6.46) 
6.2.7. Étud e de la dynamique en zéro de la quatrième variable 
La dynamique en zéro décrit le comportement interne du système quand les entrées et les 
conditions initiales sont choisies de façon à annuler la sortie. Selon eq . (5.1.c), elle s'écrit 
dans le cas du convertisseur de vienne comme étant: 
v,,{k + \) = vM 
2C de 
1 1 
+ • 
V ^de ^de  J 
(6.47) 
Ce qui est asymptotiquement stable pour 
2C de 
1 1 
• + • 
V ^de  ^de  J 
+ 0. 
6.2.8 Régulatio n de la tension DC totale 
La boucle externe de tension DC assure la génération des courants de référence, basée sur des 
considérations de balance de puissance entre les côtés AC et DC du convertisseur. Le courant 
de référence pic est alors déduit comme: 
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/.(^.)^ CdeVdc(k)v,(k)  + Vde(k){i^e(k) + ide(k)) (6.48) 
i^vj(k) +  v^^(k) 
Les références respectives des courants id et iq en sont déduites ainsi: 
'•; = r-.  Vd  , i'q  = r-.  Vg  (6.49.a- 6.49.b) 
Le signal V4  est délivré par un régulateur propre de tension d'expression: 
HAZ) =  - ^^ (6.50) 
[Z-Zy) 
Ky =  9.5844; Zv =  .944^ 
Figure 6.3 illustre bien la procédure d'implantation de l'algorithme proposé. L'étape 
suivante est celle de simulation en temps réel, qui demeure une étape nécessaire quant à 
l'ajustement des différents paramètres de la commande adaptative proposée et la fixation des 
pas d'échantillonnage. 
6.3. Résultat s de simulation 
Idem aux techniques de commandes précédemment proposées dans cette thèse, la 
commande adaptative est d'abord implantée sur le modèle d'état moyen du convertisseur 
dans sa version discrète (eq. (5.1.a - 5.1.d)). Les périodes d'échantillonnage primaire (Ts)  et 
secondaire (Ts2) sont optimisées à respectivement 39  ps et 156 ps. Les résultats de simulation 
sont rapportés et commentés ci-suit pour diverses conditions de fonctionnement. 
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Figure 6.3 Schéma  bloc de l'implantation pratique de l'algorithme 
de commande adaptative proposé. 
6.3.1. Résultat s en régime permanent 
Dans des conditions de fonctionnement normales, et à puissance nominale, le convertisseur 
exhibe le s formes d'ondes côtés AC (ia, Va) et DC (vdc, Avde),  ainsi que les courants idq 
montrés dans figure 6.4. 
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Figure 6.4 Résultats  de simulation en régime permanent 
à puissance nominale. 
Côté alimentation, la mise en forme des courants ainsi que la correction du facteur de 
puissance sont bien assurées. Au niveau des charges DC, la tension totale est bien régulée à 
500V et les deux bus DC partiels sont bien équilibrés. Les différentes variables contrôlées (id, 
iq, Vde,  Avdc) convergent vers leurs références avec des temps de stabilisation très acceptables. 
6.3.2 Fonctionnement en régime de fortes perturbations 
La capacité de la commande à assurer le bon fonctionnement du convertisseur en dehors des 
conditions de fonctionnement nominales doit être démontrée, et ce en appliquant diverses 
variations sur les paramètres du système. 
231 
6.3.2.1. Variation s de ± 20% sur la référence Vdc d e la tension DC 
Cet essai consiste à faire varier la référence de tension DC de ± 20% par rapport à la valeur 
nominale (500V). Ceci correspond en pratique à augmenter ou diminuer le niveau de 
puissance transférée à la charge. Dans figure 6.5, les résultats relatifs à l'augmentation de la 
référence de 500V à 600V son rapportés. 
Figure 6.5 Résultas  de simulation pour une variation de 
+20% de la tension DC de référence. 
La balance de puissance entre les côtés AC et DC permet aux courants triphasés de 
s'augmenter quasi-instantanément, afin de fournir la puissance demandée. Le fonctionnement 
à facteur de puissance unitaire et à bus DC partiels équilibrés est également maintenu. Idem 
dans le cas de la diminution de la référence de 500V à 400V (figur e 6.6) , le convertisseur 
répond au bout d'un demi-cycle à cette variation. Les conditions d'équilibre des courants 
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triphasés, ainsi que des deux bus DC demeurent également assurés, malgré la perturbation 
momentanée durant les transitoires. 
Figure 6.6 Résultas  de simulation pour une variation de 
-20% de la tension DC de référence. 
6.3.2.2. Déséquilibr e des charges DC partielles 
Comme le convertisseur est destiné à fournir deux alimentations DC symétriques et 
indépendantes, quelle que soit la nature des charges DC, il est toujours intéressant de tester la 
réaction du convertisseur face à un fort déséquilibre au niveau de ces charges. Idem aux 
techniques de commande précédentes (chapitre s 4  et 5). On se propose alors de simuler les 
cas ou la charge DC de niveau inférieur Rdc  varie à deux puissances différentes, plus 
précisément de 300% à 100% (et inversement) à 33% de la puissance nominale et de 100% à 
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60% (et inversement) à 100% de la puissance nominale. Les résultats pour ces deux essais 
sont rapportés respectivement dans figures 6.7- 6.8. 
Figure 6.7 Résultas  de simulation pour une variation de la 
charge Rdc à  33% de sa valeur nominale à 33% 
de la puissance nominale. 
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Figure 6.8 Résultas  de simulation pour une variation de la 
charge Rdc à 60% de sa valeur nominale à 100% 
de la puissance nominale. 
Le constat majeur est que ces variations (dans les deux cas) n'a pas d'effet visible sur la 
robustesse des deux bus DC, ce qui veut dire que le convertisseur muni de la commande 
proposée continuer à générer deux alimentations DC identiques et stables, indépendamment 
des variations sur les charges. 
6.3.2.3 Court-circui t de la phase (a) 
Le court-circuit d'une phase est un cas pratique pouvant survenir fréquemment sur le réseau 
électrique. Il est donc intéressant de considérer ce cas extrême de déséquilibre sur les 
tensions triphasées d'alimentation, dont les résultats sont affichés dans figure 6.9. Comme on 
peut noter, le convertisseur continue à opérer quasi-normalement, avec un léger déséquilibre 
235 
en amplitude, ainsi que des distorsions au niveau des trois courants triphasés. D'autre part, la 
tension DC retrouve sa valeur de référence avec une nette augmentation de son ondulation. 
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Figure 6.9 Résultas  de simulation en cas de court-circuit 
monophasé. 
6.3.2.4 Creux / crête de ± 27% sur la tension du réseau 
Le réseau électrique étant sujet à des sur/ sous tensions assez fréquentes, le fonctionnement 
du convertisseur sous de telles conditions doit être également simulé. Ceci nous permettra, 
entre autres, de vérifier si la balance de puissance est toujours maintenue en dehors des 
conditions nominales de fonctionnement. 
Pour ce faire, un creux de 27% sur les tensions sources est appliqué au convertisseur pendant 
6 cycles de fonctionnement, à partir de (t = Is). Le comportement des variables côtés AC et 
DC est montré dans figure 6.10. 
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Figure 6.10 Résultas  de simulation en  cas de sous-tension 
de 27% sur l'alimentation triphasée. 
Similairement, une crête de 27% sur les tensions sources est appliquée au convertisseur 
pendant 6 cycles de fonctionnement, à partir de (t = Is). Les grandeurs AC et DC est montré 
dans figure 6.11. 
Dans les deux cas, on rapport le même constat: la balance d'énergie est bel et bien assurée 
entre la source et la charge. La réponse du convertisseur face à ces variations est instantanée, 
permettant ainsi d'assurer la robustesse du bus DC de sortie, ainsi que l'équihbre des 
tensions DC partielles. Les dépassements en tension sont respectivement estimés à 1% dans 
le premier cas et 0.4% dans le deuxième cas, ce qui est insignificatif. 
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Figure 6.11 Résultas  de simulation en  cas de surtension 
de 27% sur l'alimentation triphasée. 
6.4. Résultats expérimentaux 
La commande adaptative proposée est maintenant implantée en temps réel sur le 
prototype expérimental de puissance nominale 1.5 kW, utilisant la carte de commande 
DSI 104 de dSPACE® et l'environnement Real Time Workshop de Simulink/ Madab®. Le 
mode multi tâches est utilisé avec deux pas d'échantillonnage Ts  et Ts2 de  valeurs respectives 
39 ps et 156 ps. L'ensemble des résultats expérimentaux enregistrés est reporté dans les sous 
paragraphes suivants, aussi bien en régime permanent qu'en régime de fortes perturbations 
côtés source et charge. 
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6.4.1. Fonctionnemen t en régime permanent à puissance nominale 
Figure 6.1 2 montre les formes d'ondes en régime permanent à puissance nominale de la 
tension et courant dans la phase (a), respectivement v<, et ia,  ainsi que les tensions DC 
partielles aux bornes de chaque charge, respectivement Vdc* et Vdc. 
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Figure 6.12 Résultas  expérimentaux en régime permanent 
à puissance nominale 
Le spectre harmonique du courant ia est rapporté dans figure 6.13. 
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Figure 6.13 Spectre  harmonique du courant ia 
Échelle: 250 Hz/div (horizontal); 
10 dB/div (vertical) 
Le contenu harmonique du courant AC est détaillé dans tableau 6.1. 
Tableau 6.1 
Contenu harmonique détaillé du courant AC sur la première phase (Iirms = 4.6A) 
h 
Ih/h(%) 
h 
lk/h(%) 
h 
Ih/Ii(%) 
h 
Ih/Ii(%) 
1 
99.7 
9 
0.4 
17 
2.4 
25 
0.2 
2 
1.4 
10 
0.7 
18 
1.3 
26 
0.1 
3 
1.7 
11 
1.3 
19 
0.5 
27 
0.1 
4 
0.8 
12 
0.7 
20 
0.2 
28 
0.1 
5 
1.4 
13 
2.2 
21 
0.6 
29 
0.3 
6 
0.2 
14 
2.7 
22 
0.4 
30 
0.2 
7 
4.3 
15 
0.5 
23 
0.5 
31 
0.7 
8 
0.8 
16 
3.1 
24 
0.2 
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Comme on peut constater, la technique de commande proposée assure une mise en forme 
sinusoïdale parfaite du courant, une nette atténuation des harmoniques de courants et un 
fonctionnement à facteur de déplacement unitaire du convertisseur. Ceci se traduit par un 
faible TDH de 7% et un FP élevé de 0.99. La fondamentale constitue la composante la plus 
significative du courant, avec un taux de 99.7% de sa valeur RMS totale. La variation du 
TDH, PF et FDP en fonction de la puissance transférée à la charge suit l'allure des courbes 
retracées dans figure 6.14. Bien évidemment, on s'attend à ce que ces trois critères (TDH, PF 
et FDP) s'améliorent davantage plus on augmente la puissance de la charge. 
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Figure 6.14 Allure  des TDH, FP  et FDP en fonction 
de la puissance transférée  à la charge. 
Figure 6.15 montre les formes d'ondes des courants triphasés ia,  ib  et ic,  dont la commande 
proposée assure un bon équilibre en amplitude et en phase, avec une mise en forme 
sinusoïdale parfaite. 
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Figure 6.15 Courants  triphasés ia, ib et ic 
6.4.2 Fonctionnemen t en régime de fortes perturbations 
6.4.2.1. Variation s de ± 20% sur la référence Vdc d e la tension DC 
Identiquement aux autres techniques de commande proposées antérieurement dans cette 
thèse, ce test sert à déterminer les capacités en poursuite du convertisseur, muni de la 
corrunande non-linéaire adaptative. À cet effet, on se propose d'appliquer deux variations 
dynamiques sur la tension DC de référence Vdc*,  respectivement de + 20% et de - 20% de sa 
valeur nominale (500V). La réponse du système est rapporté respectivement dans figure 6.16 
et figure 6.17. Comme on peut noter, la suivie des nouvelles références est assurée dans les 
deux cas, avec des temps de réponse assez brefs, estimés à 1 cycle dans le cas de 
l'augmentation de la référence et à 2 cycles dans le cas de sa diminution. D est également 
intéressant d'étudier l'impact de la variation de la tension DC de référence sur les 
performances du système en général, et plus particulièrement sur le TDH du courant AC et 
sur le FP. 
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Figure 6.16 Résultats  expérimentaux pour l'augmentation 
de 20% de la référence de tension DC. 
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Figure 6.17 Résultats  expérimentaux pour la diminution 
de 20% de la référence de tension DC. 
En effet, on a bien vu dans chapitr e 2  que cette valeur joue un rôle primordial quant au 
dimensionnement des inductances d'élevage. De plus, elle doit être judicieusement choisie à 
l'intérieur d'un certain intervalle, faute de quoi, on risque de perdre le contrôle sur la mise en 
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forme du courant source. Ces éléments sont bien illustrés dans les graphes de figure 6.18, 
représentant la variation du TDH et du FP en fonction de la tension DC de référence. Notons 
bien que ces courbes peuvent être également extrapolées aux autres méthodes de commande, 
n est bien clair que ce n'est qu'au-delà de (Vdc*  -  400V) que l'on parvient à obtenir des 
valeurs acceptables de TDH et FP. Bien évidemment, ces valeurs peuvent être nettement 
améliorées en augmentant la fréquence de commutation. N'empêche que ces courbes 
représentent la meilleure preuve du rôle déterminant que peut jouer la tension DC de 
référence sur les performances globales du convertisseur. 
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Figure 6.18 Variations  du TDH et FP en fonction 
de la tension DC de référence. 
6.4.2.2. Déséquilibr e des charges DC partielles 
On se propose ici de générer trois variations sur la charge de niveau inférieur Rdc  pour 
différentes puissances, plus précisément de 300% à 100% (et inversement) à 33% de la 
puissance nominale, de 200% à 100% (et inversement) à 50% de la puissance nominale et de 
100% à 60% (et inversement) à 100% de la puissance nominale. Les résultats pour ces 
différents essais sont rapportés dans figures 6.19- 6.21. 
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Figure 6.19 Résultats  expérimentaux pour une  variation de la charge Rdc 
de 300% à 100% (et inversement) de sa valeur nominale 
à 33% de la puissance nominale. 
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Figure 6.20 Résultats  expérimentaux pour une  variation de la charge Rdc 
de 200% à 100% (et inversement) de sa valeur nominale 
à 50% de la puissance nominale. 
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Figure 6.21 Résultats  expérimentaux pour une variation de la charge Rdc 
de 100% à 60% (et inversement) de sa valeur nominale 
à 100% de la puissance nominale. 
Le constat majeur dans ces différents essais est que l'équilibre entre les deux bus DC est 
parfaitement maintenu, quelle que soit la sévérité de l'asymétrie des charges. De plus, une 
visible amélioration du régime transitoire en comparaison avec les techniques de commande 
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(quasi) linéaire est observée. Ceci se manifeste par la réduction significative constatée au 
niveau des dépassements en courants et en tensions, permettant ainsi au convertisseur de 
répondre plus rapidement à la perturbation. Les temps de réponse enregistrés sont de 3 cycles 
pour la première perturbation, d'I cycle pour la deuxième et d'un demi-cycle pour la 
troisième. 
6.4.2.3. Pert e temporaire d'une phase d'alimentation 
Dans ce paragraphe, on expérimente le cas ou le convertisseur est temporairement alimenté 
sous les deux phases (b) et (c) uniquement. Ceci représente un cas critique de 
disfonctionnement côté source. À cause de la limite en courant dans le circuit, on s'attend à 
ce que le convertisseur ne puisse fournir la totalité de la puissance demandée par la charge, 
en absence de la première phase, ce qui se manifesterait par une erreur statique de quelques 
dizaines de volts sur le bus DC de sortie. Pour cette raison, on se propose d'effectuer ce test à 
deux niveaux de puissance différents, afin de démontrer que la commande n'est pas à 
l'origine de cette erreur. La déconnexion temporaire de la phase (a) est alors effectuée alors 
que le convertisseur opère respectivement à 33% et à 100% de sa puissance nominale. Les 
résultats relatifs à ces deux essais sont montrés dans figures 6.22 et 6.23 respectivement, les 
deux courants ib  et ic  parviennent dans le premier cas (33 % de la puissance nominale) à 
s'ajuster correctement de façon à maintenir les deux bus DC constants et égaux. Au retour de 
l'alimentation sur la première phase, les courants triphasés se rééquilibrent au bout d'un 
demi-cycle. Dans le deuxième cas (100 % de la puissance nominale), tel que prévu, bien que 
les courants 4 et ic  augmentent, ils ne parviennent qu'à fournir 92% de la puissance 
nominale, ce qui se traduit par une erreur de 30V sur le bus DC. Un constat très important 
quant à cet essai est la nette réduction des surtensions et surintensités au retour de la phase 
(a). 
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Figure 6.22 Résultats  expérimentaux pour une  perte temporaire 
de la phase (a)  à 33% de la puissance nominale. 
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Figure 6.23 Résultats  expérimentaux pour une  perte temporaire 
de la phase (a)  à 100% de la puissance nominale. 
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6.4.2.4. Creux / crête de ±27 7c  sur la tension du réseau 
Ce dernier volet des essais expérimentaux s'intéresse au comportement du convertisseur face 
à un creux/ crête à ± 27% des tensions de l'alimentation triphasée. Les formes d'ondes côté 
AC et DC sont rapportées respectivement dans figures 6.24 et 6.25. 
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Figure 6.24 Résultats  expérimentaux pour un creux de 
27% sur les tensions d'alimentation. 
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Figure 6.25 Résultats  expérimentaux pour une  crête de 
27% sur les tensions d'alimentation. 
La balance de puissance est constatée dans les deux cas, puisque les courants AC suivent les 
variations des tensions correspondantes, tout en maintenant l'équilibre requis en amplitude et 
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en phase. D'autre part, aucune atteinte à la constance du bus DC de sortie n'est signalée, et le 
convertisseur continue à délivrer la totalité de la puissance demandée par la charge 
indépendamment des sous/ surtensions côté alimentation. 
6.5. Conclusio n 
Dans le présent chapitre, les principaux fondements théoriques de la corrunande non-
linéaire adaptative, basée sur la linéarisation au sens entrée/ sortie, est rappelée dans le 
domaine continu, puis réadaptée au domaine discret en vue de son implantation ultérieure en 
temps réel. Les résultats de simulation et expérimentaux obtenus attestent bien de la haute 
performance de cette technique pour gérer aussi bien les non-linéarités du système que les 
variations de ses paramètres. À l'issue de chapitre, il s'avère intéressant de faire le point sur 
les trois méthodes de commande proposées dans les trois derniers chapitres. Une étude 
comparative multi-critères détaillée s'avère donc nécessaire, afin de conclure sur les 
avantages et les inconvénients que présente chacune d'entre elles. Ceci fera l'objet du 
chapitre suivant. 
CHAPITRE 7 
SYNTHESE DE S TECHNIQUES D E COMMANDE PROPOSÉE S POU R L E 
REDRESSEUR TRIPHAS É DE VIENN E 
À l'issue des trois derniers chapitres, il est intéressant de faire le point sur les trois 
techniques de commande, quasi-linéaire (QL), non-linéaire (NL) et non-linéaire adaptative 
(NLA), qui y ont été proposées. Les résultats expérimentaux obtenus nous permettront 
d'effectuer une étude comparative multicritères, afin de mettre l'accent sur les avantages et 
inconvénients que présente chaque technique. Les critères de comparaison se résument à ce 
qui suit: 
1) Effort s d e calcul: complexité de l'algorithme, nombre de paramètres à régler, pas de 
calcul, temps d'exécution, matériel nécessaire, 
2) Effort s de mesure: nombre de variables mesurées en temps réel, 
3) Performance s e n régim e permanen t su r tout e l a plage d e fonctionnement : TDH 
du courant AC, facteur de puissance, facteur de déplacement, contenu harmonique 
du courant AC, comportement dynamique du courant source et de la tension DC 
pour différentes conditions initiales, 
4) Performance s e n régime de fortes perturbations : 
a. Forte perturbation côté tension du réseau, 
b. Variation de la charge et du point de consigne, 
c. Temps de stabilisation, 
d. Ondulation basse fréquence du bus DC. 
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La comparaison critère par critère des trois techniques de commande est détaillée dans les 
paragraphes suivants, avec données et courbes expérimentales à l'appui. 
7.1 Effort s de calcul 
7.1.1. Complexit é de l'algorithme 
Pour évaluer approximativement la complexité des algorithmes de commande, on peut se 
référer aux schémas d'implantation des trois techniques, rapportés dans chapitres 4, 5 et 6, 
respectivement dans figure  4.1 7 pour la commande quasi-linéaire, figure  5. 2 pour la 
commande non linéaire et figure 6.3 pour la commande non linéaire adaptative. Les tâches 
exécutées dans chaque algorithme sont les suivantes: 
• Command e QL: 
3 contrôleurs quasi-linéaires pour les boucles internes, 
1 régulateur quasi-linéaire pour la boucle externe de tension, 
1 transformées abc/dqo pour les trois courants AC, 
1 transformée abc/dqo inverse pour les trois rapports cycliques, 
1 changement des trois variables de commande, 
1 bloc de protection contre les surintensités, 
1 mesure de phase, 
3 signaux PWM, 
• Command e NL: 
Compensation de non-linéarité pour les trois boucles internes, 
3 contrôleurs linéaires pour les boucles internes linéarisées. 
Compensation de non-linéarité pour la boucle externe de tension, 
1 régulateur linéaire pour la boucle externe de tension. 
256 
1 bloc de génération des courants de référence, 
2 transformées abc/dqo pour les courants et les tensions triphasées, 
1 transformée abc/dqo inverse pour les trois rapports cycliques, 
1 changement des trois variables de commande, 
1 bloc de protection contre les surintensités, 
1 mesure de phase, 
3 signaux PWM, 
• Command e NLA : 
3 lois de commande linéarisantes pour les boucles internes, 
3 entrées auxiliaires stabilisantes pour les boucles internes, 
1 bloc de balance d'énergie entre les côtés AC et DC, 
1 régulateur linéaire pour la boucle externe de tension, 
1 bloc de génération des courants de référence, 
8 lois d'adaptation des paramètres, 
2 transformées abc/dqo pour les courants et les tensions AC, 
1 transformée abc/dqo inverse pour les rapports cycliques, 
1 changement des trois variables de commande, 
1 bloc de protection contre les surintensités, 
1 mesure de phase, 
3 signaux PWM, 
On peut donc déduire que la commande non linéaire adaptative est celle impliquant le plus 
grand nombre d'opérations numériques (multiplications, divisions, inversions, intégrations, 
etc.), ce qui augmente les efforts d'implantation et de calcul relatifs à cet algorithme. 
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7.1.2 Nombr e de paramètres à régler 
Le nombre de paramètres à régler est également un bon indicateur quant aux efforts de 
conception et de mise en œuvre suscités par chaque type de commande. Ces paramètres sont 
regroupés dans tableau 7.1. 
Tableau 7.1 
Récapitulatif des paramètres de chaque technique de commande proposée 
Type de commande 
QL 
NL 
NLA 
Paramètres à régler 
kidd. Ztdd. Oidd, kiqd, diqd,  k^yd,  ZAvd.  (^Avd,  kyd,  Zvd,  <^vd. 
^i, t^i.  Ci,  ClAv,  OAV, CAV,  "AV» CAV,  ZV,  t^v, ^v> 
Aref = diag(3x3), Bref  = diag(3x3), P  =  diag(3x3), Q  = 
diag(3x3), r = diag(8x8), Ky, Zv, 
Pour résumer tablea u 7.1 , le réglage des contrôleurs quasi-linéaires exige le calcul de U 
paramètres au total, et telle est la commande non linéaire. Alors que pour la commande 
adaptative, il faut déterminer 22 paramètres au total. D s'ensuit donc que la dernière est la 
plus exigeante en termes de réglage des paramètres. 
7.1.3 Pa s de calcul 
Malgré les efforts de calcul supplémentaires impliqués par les techniques de commande non 
linéaires (adaptative ou non), on peut noter que les pas de calcul, nécessaires à l'exécution 
des différentes tâches en temps réels, sont d'un même ordre de grandeur pour les trois 
techniques de commande. Ces périodes sont, rappelons-le, de 38 ps pour la commande quasi-
linéaire, de 39 ps pour la commande non linéaire et de 39 ps également pour la commande 
non linéaire adaptative. 
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7.2. Effort s de mesure 
L'optimisation du nombre des capteurs utilisés dans le montage expérimental est un 
élément très important, puisqu'il permet de réduire les coûts et efforts de réalisation pratique. 
Dans tablea u 7.2 , on énumère les variables devant être mesurées pour chaque technique de 
commande. 
Tableau 7.2 
Nombre de variables mesurées pour chaque technique de commande 
Type de commande 
QL 
NL 
NLA 
Grandeurs à mesurer 
(ia, ib.  Va,  Vdc*,  Vdc) 
(ia, ib,  Vde  ,  Vdc  ,  Va,  Vb,  Vc,  idc  ,  idc  ) 
/• •  + - . + . -N 
Va, tb,  Vde  ,  Vdc  , Va,  Vb,  Vc,  Idc  ,  Ide  ) 
Dans le cas de la commande quasi-linéaire, 5 grandeurs doivent être mesurées sur le circuit, 
qui sont (/«, ib, Va, Vde*,  Vdc)-  Ce nombre s'élève à 9 pour les techniques de commande non-
linéaires (adaptative ou non), puisqu'il faut mesurer la totalité des tensions sources (v ,^ v^ , 
Vc), ainsi que les courants DC (idc*, Uc)-  Ceci imphque un nombre plus important de capteurs 
et, par conséquent, un surplus d'encombrement sur le circuit et des coiits de réalisation. 
7.3. Performance s en régime permanent 
7.3.1. Tau x d e distorsio n harmonique , facteu r d e puissanc e e t facteu r d e 
déplacement 
Les performances en régime permanent se traduisent par l'aptitude du convertisseur à remplir 
sa principale fonction de redressement, tout en assurant des niveaux d'émissions 
harmoniques acceptables sur le réseau électrique, ainsi qu'une correction satisfaisante du 
facteur de puissance. Elles sont quantitativement estimées par les facteurs TDH, FP et FDP, 
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qui peuvent constituer de bons indicateurs quant à la qualité de la commande utilisée. Dans 
figures 7.1 et 7.2, on superpose, pour les trois techniques de commande, les courbes relatives 
aux variations du TDH et du FP en fonction de la puissance de la charge. 
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Figure 7.1 Comparaison  des courbes du TDH pour 
les trois techniques de commande. 
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Figure 7.2 Comparaison  des courbes de F P pour 
les trois techniques de commande. 
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Les légers écarts constatés au niveau des TDH et FP favorisent la commande quasi-linéaire 
point de vue distorsion harmonique et correction du facteur de puissance. De plus, tel que 
reporté dans les résultats expérimentaux en régime permanent des chapitres précédents, le 
convertisseur opère avec un facteur de déplacement unitaire entre les courants et les tensions 
triphasés, indépendamment de la technique de commande utilisée et sur toute la plage de 
puissances considérées (33% P„om "^ 100% Pnom)-
7.3.2 Spectr e harmonique du courant AC 
La majorité des normes internationales en matière de limites d'émissions harmoniques, 
notamment celle d'Hydro-Québec (IEC-61000-4-7), impose des valeurs admissibles pour les 
composantes fréquentielles individuelles des courants d'alimentation. Il est donc intéressant 
de considérer le contenu harmonique du courant comme un facteur d'évaluation au cours de 
notre analyse. Pour ce faire, on rapporte dans figure 7.3 les harmoniques du courant AC à 
partir de (h=2), obtenus moyennant les trois méthodes de commande. 
Le premier constat est que les trois techniques de commande permettent d'atténuer la totalité 
des composantes fréquentielles au deçà de 4.5% de la fondamentale. Pour les harmoniques de 
type (h=6n±l, n: entier), les raies les plus importantes sont constatées au niveau des 5^ ""^ , 
-^ème^  j3ème ^^  H^ me harmoniques. 
Pour conclure, on peut dire que l'aptitude des trois commandes à assurer le filtrage des 
harmoniques indésirables est très comparable. Cependant, une légère supériorité de la 
commande quasi-linéaire se manifeste au niveau des fréquences d'ordre supérieur (h>15). 
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Figure 7.3 Comparaison  des spectres harmoniques du courant 
pour les trois techniques de commande 
+: QL, x: NL, o: NLA. 
7.3.3 Comportement dynamique pour différentes conditions initiales 
La dynamique du système dans le plan de phase peut nous renseigner sur les dépassements et 
temps de réponse initiaux du convertisseur, et ce pour différentes conditions initiales. Pour ce 
faire, on retrace les courbes / = / (vde),  i = J\i} + «| ) pour chaque technique de commande 
dans figure 7.4. 
Comme on peut constater, le redresseur répond beaucoup plus rapidement moyennant la 
commande adaptative, tout en faisant suivre à ses grandeurs (courant, tension) des 
trajectoires beaucoup plus optimales que celles des deux autres commandes. 
262 
500 -400 -200 0,, , 200 400 600 
Vde (V) 
Figure 7.4 Trajectoires  dans le plan de phase obtenues 
utilisant les trois commandes. 
Cette trajectoire est également quasi-indépendante des conditions initiales du convertisseur. 
De plus, les dépassements initiaux en courants et en tensions générés par la commande 
adaptative sont beaucoup plus faibles, particulièrement sur les courbes correspondant à l'état 
initial expérimental (-500V, -6.5A). La configuration en boucles multiples est également 
visible sur les différentes courbes, puisque le courant se stabilise en premier, tout en 
maintenant la tension DC constante ou faiblement variable pendant un intervalle de temps. 
Ensuite, vient le tour de la tension pour s'ajuster à sa référence. 
7.4 Performances en régime de fortes perturbations 
Dans ce volet, les différentes techniques de commande sont évaluées en cas de 
déviation des conditions de fonctionnement nominale, ce que soit côté charge ou côté réseau. 
Dans ce cas, il est bien important de maintenir la distorsion harmonique des courants AC et 
l'oscillation de la tension DC à des niveaux acceptables au cours du disfonctionnement. De 
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plus, les limites en courants et en tensions des différents composants du circuit doivent être 
respectées pour éviter toute défaillance sur la carte de puissance. Il faut donc assurer un 
minimum de dépassements en courants et en tensions. Le convertisseur doit être, également, 
doté d'une rapidité de réponse suffisante, afin que cette perturbation n'affecte le 
fonctionnement normal de l'application en aval. La comparaison des performances 
dynamiques pour les trois techniques de commande est basée sur deux cas de perturbations 
étudiés lors des chapitres précédents: l'asymétrie des charges DC et la perte d'une phase 
d'alimentation. 
7.4.1. Transitoire s durant le déséquilibre des charges DC 
On considère les trois échelons de variations sur la charge inférieure Rde,  précédemment 
expérimentés au cours des trois derniers chapitres, à savoir la diminution de Rdc de  300% à 
100% à 33% de la puissance nominale, de 200% à 100% à 50% de la puissance nominale et 
de 100% à 60% à la puissance nominale. Le TDH du courant, temps de stabilisation à ± 5% 
(tsv) et dépassement en tension (Dv), obtenus moyennant les trois commandes proposées (QL, 
NL, NLA), sont mesurés et comparés dans tableau 7.3. 
Pour résumer ce tableau, on peut dire que chacune des trois commandes présente un avantage 
sur l'un des critères de comparaison. Par exemple, la commande quasi-linéaire est la 
meilleure point de vue taux de distorsion harmonique du courant, mais c'est la plus lente 
point de vue réponse dynamique. C'est également celle qui entraîne des dépassements plus 
importants en tension. D'autre part, la commande non linéaire adaptative permet au bus DC 
de se stabiliser le plus rapidement, avec des dépassements beaucoup moindres. Ceci est 
illustré dans figure  7.5 , qui compare les réponses du système utilisant la commande 
adaptative avec celle obtenue avec la commande quasi-linéaire. 
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Figure 7.5 Formes  d'ondes obtenues en cas de déséquilibre de charge 
(Rdc' = 60% Rdc*) à puissance nominale, 
(a): Commande QL, (b): Commande NLA, 
Chl: Va,  Ch2:  Vdc*, Ch3:  Vdè, Ch4:  ia. 
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Tableau 7.3 
Performances des commandes en cas de déséquilibre des charges DC 
Conditions 
Rdc-, 300% => 100% 
(33% P„om) 
Rdc': 200% => 100% 
(50% Pnom) 
Rde': 100% => 60% 
(100% P„o„) 
Commande 
QL 
NL 
NLA 
QL 
NL 
NLA 
QL 
NL 
NLA 
THD(%) 
13 
15 
16 
7 
9 
11 
6.5 
8 
10 
tsv (s) 
6.24 
0.24 
0.08 
4.32 
0.14 
0.05 
1.31 
0.2 
0.04 
Dv(%) 
40 
0 
4.8 
16 
0 
2.5 
9 
0 
2.3 
7.4.2. Transitoire s durant la déconnexion d'une phase 
Dans le cas de la perte temporaire d'une phase, les critères d'évaluation des trois techniques 
de commande sont les dépassements en courants (Dj) en tension (Dv), le temps de 
stabilisation à ± 5% de la tension DC (tsv), ainsi que l'ondulation sur la tension DC (Av). Les 
résultats relatifs aux trois commandes sont rapportés dans tableau 7.4. 
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Tableau 7.4 
Performances des techniques de commande en cas de perte d'une phase 
Conditions 
100% P„„„ 
Commande 
QL 
NL 
NLA 
Di(%) 
45 
33 
33 
Dv(%) 
32 
8 
5 
tsv (s) 
5 
0.02 
0.032 
Av (%) 
10.5 
9.3 
11 
D'après le tableau précédent, on peut déduire que les commandes non linéaires (adaptative 
ou non) permettent de réduire les dépassements et les temps de réponse des grandeurs AC et 
DC à la fois. Cet aspect est illustré dans figure 7.6, à travers une comparaison des formes 
d'ondes obtenues pour les commandes quasi-linéaire et non-linéaire adaptative. 
D'autre part, une moindre ondulation de la tension DC est assurée par les contrôleurs quasi-
linéaires. D'une manière générale, on peut conclure que c'est la commande non linéaire qui 
assure le meilleur compromis entre les différents critères de comparaison. 
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à puissance nominale, 
(a): Commande QL, 
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Le récapitulatif de l'étude comparative multicritères, effectuée tout au long de ce chapitre, est 
donné dans le tableau suivant: 
Tableau 7.5 
Tableau comparatif des trois techniques de commande 
Critère 
Efforts 
d'implantation 
Performances en 
régime permanent 
Transitoires durant 
un déséquilibre de 
charges 
Transitoires durant 
la perte d'une 
phase 
Conditions 
Toutes 
Puissance nominale 
50% de la 
puissance 
nominale 
30% de la 
puissance 
nominale 
Puissance 
nominale 
50% de la puissance 
nominale 
R,;= 50% R j / 
30% de la puissance 
nominale 
Rj;= 30 % /frf / 
Puissance 
nominale 
Entités comparées 
Pas de calcul (jis) 
Nombre de variables mesurées 
Nombre de paramètres à régler 
THD(%) 
FP 
FDP 
THD(%) 
FP 
FDP 
THD(%) 
FP 
FDP 
THD(%) 
Dépassement en tension (%) 
temps de stabilisation à ±5% (s) 
THD(%) 
Dépassement en tension (%) 
temps de stabilisation à  ±5% (s) 
THD(%) 
Dépassement en tension (%) 
temps de stabilisation à ±5% (s) 
Dépassement en courant (%) 
Dépassement en tension (%) 
temps de stabilisation à ±5% (s) 
Ondulation de la tension DC (%) 
QL 
38 
5 
11 
6 
0.99 
1 
7 
0.98 
1 
10 
0,97 
1 
6,5 
9 
1,3 
7 
16 
4.32 
13 
40 
6,24 
45 
32 
5 
10,5 
NL 
39 
10 
11 
6 
0,99 
1 
9 
0,97 
1 
15 
0.95 
1 
8 
0 
0.24 
9 
0 
140 
15 
0 
0,2 
33 
8 
0.02 
9.3 
NLA 
39 
10 
22 
7 
0,98 
1 
13 
0.96 
1 
19 
0.94 
1 
10 
2.3 
0,04 
11 
2,5 
0,05 
16 
4,8 
0.08 
33 
5 
0.032 
11 
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7.5. Conclusio n 
Ce chapitre nous a permis de faire la synthèse des performances en régimes 
permanent et transitoire des différentes techniques de commande proposées dans cette thèse, 
et de mettre le point sur les avantages et inconvénients que présente chacune d'entre elles. 
Une étude comparative basée sur plusieurs critères d'évaluation a été conduite à cet effet. En 
guise de conclusion sur les résultats obtenus, on peut dire que les trois méthodes proposées 
permettent d'atteindre les objectifs visés, avec des performances en régime permanent très 
satisfaisantes et assez comparables. D'autre part, les techniques de commande non-linéaires 
permettent d'améliorer nettement les transitoires du convertisseur suite à de fortes 
perturbations, et ce en atténuant les dépassements et en améliorant les temps de stabilisation 
des courants et des bus de tensions. Cependant ces lois de commande non linéaires 
présentent le majeur inconvénient de nécessiter un grand nombre de capteurs dans les chaînes 
de mesure, ce qui peut générer des efforts supplémentaires pour la mise en place des 
différents capteurs. Le surplus d'encombrement en est également un autre inconvénient, 
particulièrement pour les applications embarquées qui requièrent une optimisation du 
montage. La reconstruction numérique de certaines variables d'état du système peut 
constituer une alternative intéressante quant à la résolution de ce problème. Ceci nous amène 
vers le thème de "commande avec un minimum de capteurs", ou "sensorless control", qui 
sera abordé dans le prochain chapitre. 
CHAPITRE 8 
COMMANDE NO N LINEAIR E A  MOINDRES CAPTEUR S PA R 
RECONSTRUCTION NUMÉRIQU E DE S TENSIONS A C ET DC DU 
CONVERTISSEUR MOYENNAN T U N FILTR E D E KALMAN ÉTEND U (FKE ) 
L'étude comparative des trois techniques de commande proposées nous a permis de 
mettre en lumière la supériorité des méthodes de commande non linéaires par rapport à la 
commande quasi-linéaire. Cependant, elles présentent le majeur inconvénient de nécessiter 
un nombre considérable de capteurs dans les chaînes de mesure. Une autre alternative quant 
à la mesure d'une variable serait de la reconstruire numériquement à partir du modèle d'état 
moyen du convertisseur. Par suite, certaines grandeurs mesurées du système pourraient être 
remplacées par leurs estimées dans les boucles de commande, éliminant ainsi leurs capteurs 
correspondants. Le concept de commande à moindres capteurs, communément connu sous 
son nom anglais "sensorless control", a été longtemps utilisé pour les machines synchrones 
et asynchrones. L'utilisation d'observateurs non linéaires permet d'estimer soit des 
grandeurs non mesurables, néanmoins importante pour la commande, tel que le flux [91], 
soit la résistance rotorique [92], pertinente information pour un diagnostic efficace des 
défauts dans une machine, soit la position et/ ou vitesse du rotor [93], pour la commande en 
vitesse et en couple. Cependant, l'implantation pratique de tels algorithmes en temps réel 
implique des manipulations vectorielles et matricielles, d'autant plus complexes que l'ordre 
du système en question est élevé. Par conséquent, elle nécessite la prise en considération de 
plusieurs aspects, dont principalement le temps de calcul par cycle du filtre et les 
caractéristiques du processeur numérique utilisé: temps d'exécution, capacité de calcul, type 
d'arithmétique utilisée (point fixe ou flottant), résolution des données (16 ou 32 bits), etc. 
[94]. Dans le cas des convertisseurs électriques, à ces contraintes s'ajoute la configuration 
variable de tels circuits à des fréquences de commutation assez élevées, ce qui peut 
contraindre l'observateur à des temps de réponse beaucoup plus rapide. Ceci a constitué une 
barrière quant à l'application de tels observateurs pour la commande des convertisseurs 
électriques. La réduction du nombre de capteurs dans la commande des convertisseurs s'est 
longtemps basée sur la reconstruction des courants sources à partir du courant DC [Réf ] ou 
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du courant milieu capacitif [95-96], utilisant des tables de correspondance ("lookup tables"). 
Ces demières permettent de prédire l'allure approximative des courants triphasés, à partir de 
l'unique courant mesuré et des états de commutation. Face au progrès accru des calculateurs 
numériques et des techniques de modélisation au cours des demières années, des tentatives 
intéressantes visant à appliquer les observateurs non linéaires aux convertisseurs ont 
commencé à voir le jour [97-98]. L'investigation de cette théorie pour le redresseur de 
Vienne, et sa généralisation à d'autres topologies plus complexes peuvent alors constituer 
une avenue innovatrice intéressante. Pour ce faire, on se propose dans ce chapitre de 
concevoir et implanter un observateur non linéaire pour la reconstruction des tensions AC et 
DC du redresseur de Vienne, et ce par simple mesure des courants AC. Ceci nous permettra 
d'épargner sept capteurs au total dans le circuit et d'en garder juste deux. Afin d'atteindre cet 
objectif, on se propose d'utiliser un observateur non linéaire de type filtre de Kalman étendu. 
Cette approche a été principalement motivée par le modèle dqo ayant été défini pour le 
convertisseur, ce qui nous permettra de manipuler des grandeurs statiques dont la dynamique 
est beaucoup plus lente par rapport aux variables instantanées. 
8.1. Présentatio n des observateurs 
On a choisi de présenter les observateurs par la définition donnée dans [99]: "un 
observateur est un développement mathématique qui permet de reconstituer les états internes 
d'un système à partir uniquement des données accessibles, c'est-à-dire les entrées imposées et 
les sorties mesurées". Le principe général d'un observateur est schématisé dans figure 8.1. 
Le processus d'observation se fait généralement en deux étapes principales: une étape de 
prédiction qui consiste à prédire les états du système à partir de son modèle mathématique, 
et une étape de correction, également appelée étape de filtrage, qui consiste à corriger ces 
valeurs prédites à partir de la différence entre les états estimés et ceux mesurés multipliée par 
un gain. Ce dernier joue un rôle très déterminant quant à la convergence et la dynamique de 
l'observateur. E doit donc être judicieusement choisi. 
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Boucle de 
commande système 
Xe/ 
• 
A 
X 
1 • 
Contrôleur u(t) X=f{X,u) 
y=h(X,u) 
Observateur 
y(t) 
Figure 8.1 Principe  général de l'observation. 
On distingue divers types d'observateurs, qui sont principalement classés en quatre grandes 
catégories: 
Les observateurs linéaires: la détermination du gain de correction est basée sur une 
approximation linéaire du système. Elle se fait, donc, à partir d'une matrice linéaire et 
invariante dans le temps, 
Les observateurs no n linéaires : le calcul de gain de correction est basé soit sur le 
modèle non-linéaire du système (exemple: observateur grand gain), soit par 
réactualisation des matrices du gain à chaque instant de fonctionnement (exemple: 
observateur de Kalman à état retardé). 
Les observateur s déterministes : ce genre d'observateurs considère un 
environnement de fonctionnement déterministe pour le système et ne tient pas compte 
des bruits de mesure et du processus. Exemple: observateurs de Luenberger, à modes 
glissants, 
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• Les observateur s stochastiques : contrairement au type précédent, ces observateurs 
tiennent compte des erreurs, bruits et incertitudes dans le système. Exemple: filtre de 
Kalman. 
Le type d'observateur utilisé est étroitement lié aux caractéristiques du système observé. 
Dans notre cas, deux facteurs essentiels doivent être pris en compte: les fortes non-linéarités 
du convertisseur et l'implantation de l'algorithme d'observation en temps réel. Par 
conséquent, un observateur non linéaire avec un minimum de termes de correction doit être 
utilisé. Le filtre de Kalman étendu semble bien répondre à ces critères. Il est introduit dans le 
paragraphe suivant. 
8.2. Filtre s de Kalman étendus (FKE) 
Le filtre de Kalman étendu (FKE) est un observateur optimal et stochastique basé sur 
un algorithme récursif dans le sens moindre carré. D génère, à partir du modèle d'état 
stochastique du système et des mesures qui lui sont fournies, une estimation optimale des 
états ciblés. Cette estimation optimale est atteinte en minimisant la covariance de l'erreur 
d'estimation entre les variables observées et celles mesurées. La mise en place d'un filtre de 
Kalman étendu nécessite la connaissance à priori des éléments suivants: 
• Les dynamiques du système et des interfaces de mesure, 
• La répartition statistique des bruits, perturbations et incertitudes dans le système, 
• Les conditions initiales des variables à estimer. 
Afin de concevoir un FKE pour un système dynamique non linéaire, ce dernier doit être 
formulé dans la forme étendue suivante: 
x^{k + i) = f^{xM"eik)ho)Jk) 
Z{k)=H^xXk)+co,2{k) 
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avec: 
Xe'.le vecteur d'état étendu du système incluant toutes ses variables d'état ainsi que les 
paramètres à estimer avec l'hypothèse d'une faible variation dans le temps, 
fe: la fonction non linéaire des états et des entrées, 
Ue: le vecteur des entrées de commande, 
Z: le vecteur des variables mesurées, 
He: la  matrice de mesure, 
ûXti et  CH2  respectivement les bruits du système et de mesure.supposés être des bruits blancs 
(moyenne nulle, covariance unitaire). 
Pour un tel système, on définit le FKE par les relations récurrentes suivantes: 
N{k)=F^{k)p{k)F/{k)+F^{k)D^Fj{k)+Q^ 
P{k -  ^})= N{k)- N{k)Hj'(D^  +  H^N{k)Hj')''H^N{k) 
X^{k + l) = f^ xMt^eik)\  +  P{k + l)H/Df'\z{k)-H^X^{k) 
(8.2.a-8.2.c) 
avec: 
QN: la matrice de covariance du bruit du système, constante définie positive, 
D^. la matrice de covariance de l'erreur de mesure. 
Du: la matrice de covariance du bruit sur les entrées de commande, 
P: la matrice de covariance de l'erreur d'estimation, 
A^ : la matrice de covariance de l'erreur d'extrapolation, 
A 
Xg {k -i-1): l'estimation suivante du vecteur d'états étendu, 
Notons bien que le réglage de la matrice QN  et des conditions initiales de la matrice P (P(0)) 
se fait généralement par essai et erreur. Il influe énormément la rapidité de convergence de 
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l'observateur et sa dynamique en régimes transitoire et permanent. Les matrices D^et Z)„ sont 
déterminées à partir des erreurs de mesures inhérentes des capteurs de tensions et/ ou 
courants, ainsi que les erreurs de quantification des CADs. 
Les matrices Fg et F„ sont respectivement définies par: 
^ Jfe{X„U^ 
dXe 
F.. = 
Xe.ue * 
(8.3.a-8.3.b) 
Xe.ue 
Comme on peut constater des deux dernières équations, les matrices Fe  et  Fu  sont 
déterminées à partir d'une approximation linéaire de la fonction/^ aux alentours des estimées 
A A 
courantes des états X^{k)  et des entrées Ug{k).  Leur réactualisation se fait à chaque nouvelle 
estimation des états. 
D'après eq. (8.2), on peut distinguer les deux étapes principales de l'observation: 
1) L'étape de prédiction: au cours de cette étape se fait la prédiction des états suivants 
/^ à partir du modèle du système, ainsi que le calcul des matrices d'erreurs 
d'estimation et d'extrapolation, respectivement P et N. 
2) L'étape de correction (ou de filtrage): l'estimation des états suivants se fait à partir de 
A 
la correction de leurs valeurs prédites /^ en utilisant l'erreur entre les valeurs 
A 
observées X^  et  celles mesurées Z, 
L'organigramme de la figure 8.2 résume les différentes étapes de calcul dans le FKE. 
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Figure 8.2 Algorithme  du  Filtre de Kalman étendu. 
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8.3 Conceptio n d'u n filtre  d e Kalma n étend u discre t pou r l e convertisseu r d e 
Vienne 
Tel que précédemment mentionné, avant de procéder à la conception du FKE, les 
équations d'état du convertisseur doivent être réécrites sous la forme étendue d'eq. (8.1). 
Pour ce faire, on se propose d'estimer les tensions AC et DC du système, autrement dit (vdc, 
Avdc, Vd, Vq)  à  partir de la mesure des courants AC, représentés par leurs composantes (id,  iq). 
Ceci est équivalent à définir les vecteurs d'états étendus Xe  et le  vecteur des mesures Z 
comme étant: 
X = 
id 
i 
q 
^Vdc 
Vde 
Vd 
V „ 
q 
, Z - id 
}q_ 
(8.4.a - 8.4.b) 
Le choix précédent des vecteurs Xg et Z implique les équations d'état étendues suivantes: 
xXk^î)= fe{Xe{k\uXk))  +  co,^ 
Z{k)^HgX^{k)+û},2 
(8.5) 
avec le vecteur des entrées de commande est, dans notre cas, défini par: 
M . = (8.6) 
La fonction non-linéaire des états et des entrées fe est donnée par: 
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/ . = 
V (k)  ^ 
v,(k) + Lû)J^(k)-^^d,(k) 
i^(k)+Il-Lik)-Lù)„ i^(k)-^-^d'^{k) 
Av,Jk+ l)^Av,  Jk)  +  -^ 
-de 
V,e(k + \) = vAk) +  -^ 
'de 
ad:(k)i,{k)-l^^^(d',{k)i,{k)+d'^(k)i^(k))-il(k)+i2e(k) 
2 Va,(k) 
\te{k)i,(k)+d'^(k)i^(k))-a^^^d: (k)i,(k)- /;,(k)-i-,,(k) 
2 vj^k) 
Vd(k) 
Vq(k) 
(8.7) 
La matrice de mesure est déduite comme étant: 
He = 
10 0  0  0  0 
0 10  0  0  0 
(8.8) 
Les matrices Fe  et Fu  en sont, alors, déduites appliquant eq. (8.3.a-8.3.b) à la fonction/e, (eq. 
(8.7)) ce qui résulte en: 
F = 
TsOi 
-Ts(^o 
0 
0 
(^s 
•'de 
3 Avrf, 
'^—^' 2a 
_ ^ ^ i l-Jl 3r, s V 
/ A  A  A  A 
dd'd+^q'q 
2C de 
"de 
^dcRde 2C/C 
•'de 
3 ; ;Avrf, 
2a 
\ 
3r. 
2C 
-<ic ; 
0 
0 
•de 
0 
0 
0 
0 
"de 
T •  T 
2L ''  L 
T "  T 
IL ' L 
3r^ Av^, 
2C de 
'dr 
/ A A  A  A  * 
ddid+dqiq 
^dAle 
0 
0 
0 0 
0 0 
1 0 
0 1 
(8.9) 
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F, = 
^dc 2L 
0 
3 T,  Av,, 
2 C de 
"de 
37; 
2 Q ; 
0 
0 
0 
y A 
3 T,  Av,, ; 
2 C de 
"de 
37; : 
^'-dc 
0 
0 
0 
0 
c de 
cŒ, Av de-
'de 
"de 
0 
0 
(8.10) 
Tous les éléments nécessaires à l'implantation en temps réel de l'observateur de Kalman sont 
maintenant prêts. Le FKE peut donc être ajouté à la loi de commande non linéaire comme 
l'indique le schéma bloc de figure 8.3. Seuls les courants sont mesurés en temps réel et les 
variables (vdc,  Avdc,  Vd,  Vg) sont remplacés dans les boucles de régulation par leurs estimées 
A A  A  A 
(Vdc AVrf, ,V<,,V, ) . 
Les détails relatifs au choix des différents paramètres et des conditions initiales sont discutés 
dans le paragraphe suivant. 
8.4 Résultats de simulation 
Avant de procéder aux expérimentations, on simule l'algorithme proposé en temps 
réel sur le modèle d'état moyen du convertisseur. Cette étape est importante pour le réglage 
des différentes périodes d'échantillonnage. Cet aspect est particulièrement important en 
présence de l'observateur, faute de quoi l'algorithme risque de diverger. 
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Figure 8.3 (a): Schéma bloc d'implémentation de  la commande 
non-linéaire avec FKE, 
(b): Bloc FKE. 
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En effet, on se trouve ici en présence de quatre tâches principales, à savoir: l'acquisition des 
différentes variables, l'observation, la commande, et la MLI. Ces deux dernières tâches 
doivent être les plus rapides que possible, mais dans les limites permises par le processeur 
numérique. De plus, puisque le processeur fonctionne toujours en mode multi tâches, les 
différentes périodes d'échantillonnage doivent être multiples entre elles. Elles dépendent 
donc de la période de base (celle de la MLI). Un compromis entre ces différents pas de calcul 
doit donc être résolu. Suite à une série d'essais, on est parvenu à optimiser les périodes 
d'échantillonnage aux valeurs suivantes: 
Tableau 8.1 
Choix des périodes d'échantillonnage pour les différentes tâches de l'algorithme de 
commande non linéaire à moindres capteurs utilisant un FKE 
Tâche 
MLI 
Lecture/ écriture de données 
Commande 
Observation 
Période d'échantillonnage 
Tsi = 40 ps 
Ts2 =  6 Ts\ 
Ts3 -  6 Tsi 
Ts4= 18 Tsi 
La matrice QN  et les conditions initiales de la matrice P sont fixées aux valeurs suivantes: 
e^=I0-'xl6><6,/'(0) = 0 (8.11) 
Selon les caractéristiques des CADs et des capteurs utilisés, les matrices D^  et Du  sont 
données par: 
D^ = 1.5X10-^  I2x2, Du = 10'° I3x3 (8.12) 
Les résultats en régime permanent de la commande non linéaire en présence du FKE sont 
rapportés dans figure 8.4. 
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Figure 8.4 Différentes  variables  d'état du système et leurs estimées 
en régime permanent. 
On remarque bien le parfait suivi assuré entre les variables réelles et leurs estimées. Le temps 
de convergence est de l'ordre de 2s pour la quasi-totalité des variables. Les formes d'ondes 
des grandeurs AC du convertisseur (ia,  ib,  ic, Va) sont également données à la figure 8.5 et 
sont très satisfaisantes. 
En comparaison avec la commande non linéaire sans FKE, il n'y a pas une différence notable 
entre les résultats obtenus, à part ce léger déphasage constaté entre le courant et la tension 
sources. Ceci est probablement causé par le retard sur le temps de réponse de l'observateur. 
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Figure 8.5 Formes  d'ondes côté AC en régime permanent avec  la 
Commande non-linéaire à moindres capteurs. 
La robustesse de l'observateur face aux variations paramétriques du convertisseur est 
également un critère très important à vérifier. Dans notre cas, les tests de robustesse sont 
choisis de façon à mettre en lumière les variables que le FKE doit observer, c'est-à-dire les 
tensions (AC et DC) dans le circuit. 
On se propose, tout d'abord, de générer une augmentation de 20% de la tension DC totale et 
voir si l'observateur parvient toujours à suivre les nouvelles variables dictées par ce 
changement de point de fonctionnement. Les résultats de cet essai sont affichés dans figure 
8.6. 
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Figure 8.6 Variables  mesurées  et  leurs estimées  pour  une  augmentation 
de 20% de  la référence de  tension DC. 
Malgré la variation imposée au convertisseur, l'observateur est capable de suivre la variation 
des variables Vde  et id,  alors que les autres grandeurs estimées sont maintenues à leurs valeurs 
nominales après une fluctuation de 2s. 
Le second volet des tests de robustesse consiste à simuler une perte de l'une des phases. Le 
FKE devrait être capable d'estimer correctement les nouvelles valeurs de Vd et Vq.  Se référant 
aux résultats obtenus (figure 8.7) , cet objectif semble bien être atteint. 
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Figure 8.7 Variables  mesurées  et  leurs estimées  suite 
à la  perte d'une  phase  d'alimentation. 
Bien que le déséquilibre important des trois tensions entraîne l'apparition d'une composante 
oscillatoire à deux fois la fréquence du réseau sur les composantes vj et Vq, le filtrage de cette 
composante est assuré par le FKE, qui estime les valeurs moyennes de ces composantes. 
Idem dans le cas de crête de 33% des tensions sources, présenté dans figure  8.8 , les 
nouvelles valeurs des tensions AC ainsi que les autres grandeurs du convertisseur sont bien 
estimées par l'observateur. De plus, comme son nom l'indique, le FKE assure un filtrage 
optimal des différentes estimées par rapport à leurs équivalents réels. 
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Figure 8.8 Variables  mesurées et leurs estimées suite à une crête 
de 33% des tensions sources. 
8.5. Résultats expérimentaux 
Les mêmes tests que dans le paragraphe précédent sont implantés en temps réel sur le 
prototype expérimental de 1.5 kW, sous la commande du processeur maître de la carte 
DSI 104. Tel que précédemment mentionné, seuls les courants AC sont mesurés dans cette 
nouvelle version de la commande non linéaire. Les autres variables nécessaires aux boucles 
de commande sont estimées par l'observateur non linéaire. Figur e 8. 9 présente les formes 
d'ondes côtés AC et DC, obtenus en régime permanent à puissance nominale. 
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Figure 8.9 Formes  d'ondes AC et DC obtenues 
utilisant la commande non-linéaire 
à moindres capteurs. 
Par rapport à la commande non linéaire sans FKE, le TDH du courant varie de 7% à 9%, le 
FP de .99 à .97 et le FDP de 1 à .99. Ces données se traduisent qualitativement par une légère 
détérioration de la forme du courant, ainsi qu'un léger déphasage avec la tension de phase 
correspondante, suite à l'ajout de l'observateur dans la boucle de commande non linéaire. 
Les différentes variables du circuit sont maintenant considérées individuellement, afin de 
comparer les valeurs estimées aux mesures réelles. Pour ce faire on superpose les différentes 
sorties de l'observateur X^{k)  = id.iq,Vde'^Vj^,Vj,V aux grandeurs mesurées directement 
sur le circuit, tel que (vdc,  Avdc)  ou calculées numériquement (Vd,  Vq,  id,  iq).  Les données 
expérimentales sont données dans les figures  8.10-8.12 . Notons bien que ces différentes 
données sont relevées pendant la phase de démarrage du convertisseur, ce qui peut expliquer 
les pentes initiales des variables estimées. Le constat majeur de ces différentes courbes est la 
convergence des variables calculées par le FKE vers leurs valeurs effectives, avec un très bon 
filtrage des ondulations hautes fréquences. 
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Figure 8.10 Courants  dq mesurés et estimés par le FKE, 
A 
(a):id, id, 
A 
(b):iq, iq. 
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Figure 8.11 Déséquilibre  de tensions et tension totale mesurés et estimés, 
A 
(a): Avdc,  tsvdc, 
A 
(b):vdc, Vdc. 
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Pour les essais de robustesse, idem que pour les simulations, le changement du point de 
A A 
référence Vdc  nous permettra de tester la convergence des variables v^ ,^ Av^ ^ . Dans figure 
8.13, sont montrées la tension de référence (Vdc  )  et la tension mesurée dans le circuit (vde) 
avec et sans FKE, c'est-à-dire quand on la régule directement ou à travers sa valeur estimée 
TekPreVu 
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Figure 8.13 Tensions  DC de référence, estimée  et mesurée 
suite à une augmentation de 20%. 
Comme on peut constater, l'observateur suit la nouvelle valeur de la tension DC avec une 
dynamique acceptable. Le temps de réponse de l'observateur face à cette variation est plus 
long par rapport à la commande directe (sans FKE) mais reste acceptable. 
Il est également très intéressant de comparer les réponses du courant AC et tensions DC du 
convertisseur en présence et en absence de l'observateur. 
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Figure 8.14 Comparaison  des courants AC et tensions DC 
avec et sans FKE: augmentation de 20% de la 
tension Vdc 
D'après figure 8.14, la présence de l'observateur dans la boucle de commande implique un 
retard d'un demi-cycle sur les bus DC et le courant AC. Sinon, la dynamique des différentes 
variables demeure quasiment inchangée. 
De même, l'effet d'une variation (+50%, -66%) sur la tension AC est étudié. L'observateur 
A A 
répond à cette variation par l'ajustement des variables v,  ,v^  dont l'allure est rapportée dans 
A 
figure 8.15. Dans les deux cas (creux/ crête), la tension v,  se stabilise au bout de 4s, alors 
A 
que la tension v converge au bout de 2s. On désire également analyser le comportement du 
convertisseur face à ces perturbations des tensions sources, en présence et en absence de 
l'observateur. Les tensions DC et le courant AC sont alors comparés pour les deux cas dans 
figure 8.16. 
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Figure 8.15 Tensions  dq estimées pour des variations des tensions sources, 
A A 
(a): vj , v^  pour une crête de 50%, 
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Figure 8.16 Comparaison  des  courants  AC  et  tensions DC  avec  et  sans FKE: 
(a): Crête  de  33% des  tensions  AC, 
(b): Creux  de  33% des  tensions  AC. 
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On peut bien remarquer que dans les deux cas, les résultats sont quasiment identiques. 
Comme prévu, un retard de quelques cycles est observé en présence du FKE, qui est 
A A 
étroitement lié au temps de convergence des variables (v^ ,v^ ). Rappelons que ces dernières 
sont utilisées pour la génération des références aux boucles de courants. 
8.6. Conclusio n 
Dans ce chapitre, on a conçu et mis en œuvre un observateur non linéaire de type 
filtre de Kalman étendu, pour estimer numériquement les tensions AC et DC dans le circuit. 
Cette approche nous a permis de réduire le nombre de capteurs, inévitablement élevé pour les 
techniques de commande non linéaires. Elle peut également être généralisée à d'autres 
topologies. Pour des fins d'implantation pratique, l'algorithme a été optimisé de façon à 
permettre des pas d'échantillonnage adéquats pour les différentes tâches, spécialement celles 
de commande et d'observation. Les résultats obtenus sont bien satisfaisants. Cependant, les 
performances de l'observateur peuvent être significativement améliorées moyennant un 
processeur numérique plus puissant. Dans ce cas, la taille de l'observateur peut être 
augmentée, incluant l'estimation d'autres paramètres pertinents dans le système. 
CONCLUSION 
Cette thèse présente des contributions au niveau de la conception, modélisation et 
commande des redresseurs triphasés à haut rendement énergétique et faible taux de 
distorsion harmonique, plus particulièrement la topologie triphasée trois-niveaux à trois 
interrupteurs (convertisseur de Vienne). Plusieurs nouveautés ont été apportées dans ce 
travail. Tout d'abord, une approche générale de prototypage du redresseur étudié est 
proposée, ce qui pourrait contribuer à la simplification de cette tâche, jugée comme difficile 
par les concepteurs. Ensuite, la modélisation dynamique du convertisseur est l'une des plus 
complètes jamais proposées jusqu'à lors, puisqu'elle couvre une large plage d'opération. 
L'autre nouveauté dans le contexte de la modéhsation réside dans l'identification des 
modèles du convertisseur dans le repère de Park et non pas pour les variables instantanées, 
ce qui constitue une tâche délicate, néanmoins intéressante pour une large gamme de 
topologies triphasées. De plus, une approche d'analyse larges-signaux des convertisseurs 
triphasés n'a jamais été abordée dans la littérature, à cause de la complexité de telles 
structures. Une solution a été proposée dans le cadre de la thèse, afin de pouvoir appliquer 
les outils d'analyse classiques (plan de phase et réponse temporelle) au redresseur étudié. 
Dans le cadre de la commande, cette thèse a présenté pour la première fois le concept de la 
commande quasi-linéaire apphqué aux convertisseurs de puissance. L'adaptation de cette 
théorie au cas des systèmes à entrées et sorties multiples, ainsi qu'au domaine discret, 
constituent l'une des principales contributions de ce travail. Notons bien que cette analogie 
entre les domaines continu et discret, pour les différentes techniques de commande 
proposées, constitue également l'u n des intérêts de ce travail. D'autre part, les expressions 
analytiques des contrôleurs peuvent être exploitées pour diverses spécifications du système. 
Finalement, une contribution majeure de ce travail est l'optimisation du nombre des 
capteurs dans le circuit, moyennant des observateurs non-linéaires. En effet, bien que cette 
technique soit largement utilisée pour la commande des machines, elle l'est très rarement 
dans le cas des convertisseurs. La puissance du processeur digital utilisé nous a, donc, incité 
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à aborder ce sujet et ainsi démontré l'efficacité d'application d'une telle méthode en 
comparaison avec les méthodes classiques de reconstruction numérique des variables. 
Un survol global de tous ces éléments nous permet enfin de conclure que plusieurs défis ont 
été relevés avec succès dans le cadre de ce projet, à savoir les performances requises d'une 
part, et les coûts et efforts de réalisation d'autre part. 
D'un point de vue scientifique, ce travail a fait l'objet de plusieurs publications et 
participations dans le cadre de conférences spécialisées de grande envergure, telles que 
lECON, ISIE, ELECTRIMACS et ICIT [100-107], ainsi que dans des revues scientifiques de 
renommée, telles que le lET-Electrical Power Applications et le IEEE transactions on 
Industrial Electronics [107-112]. Le travail présenté dans cette thèse peut également avoir un 
impact industriel très important, quant à la promotion de l'incorporation de la topologie 
Vienne dans diverses applications, telles que l'aéronautique par exemple. 
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SCHEMA ELECTRIQUE DES CONVERTISSEURS DE COURANT AC 
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ANNEXE III 
SCHEMA ELECTRIQUE DE LA CARTE D'ISOLATION 
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ANNEXE IV 
SCHEMA ELECTRIQUE DE LA CARTE DE COMMANDE DES GACHETTES 
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ANNEXE V 
GENERATEURS EQUIVALENTS AUX PERTURBATIONS SUR v dg 
Vd=yd+v^ 
v„ =Vsin(coj)  +0.05  V 
cos{ 6d } - cos( 6^ ) 
2 
2n 
Vfc = V sin( CûJ-  —  )  + 0.05V-
27C 
cos( 6. +  — ) - cos(  d, ) 
2;r 2;r 
V =V.y/«f<y„? + — ) +0.05 V • 
3 
cos( 6j  ) - cos(  (9, + — ) 
V =  V  = > < 
1 1  ^ 
v^  =V sin(û)J)  +0.05V 
sin( 0j )  + sin( 9^ ) 
2 
2n 
Vl, ^Vsin(coj-  —)  +0.05V-
2n 
sin( Ûj +  — j + sin( 0, ) 
2n 2n 
2K 
„ sin(9j  )  + sin(d^ +—r) 
v^  =V sin(C0J  +  — j + 0,05V-
Avec: es-(CJ •¥  Cûo) t 
dd= \o)  -  Wglt 
ANNEXE V I 
CALCUL DE S PARAMETRES DISCRET S DE S CONTROLEUR S QUASI -
LINEAIRES 
Dans cette annexe, la notation suivante est adoptée: 
Sx est la somme de tous les pôles discrets en boucle fermée pour la variable contrôlée x (Sx = 
Px est le produit de pôles discrets en boucle fermée pour la variable contrôlée x {P^  = 
Upt)^ 
i 
SPx est la somme des produits de chaque paire de pôles distincts en boucle fermée pour la 
variable contrôlée x (SPx = ^FT/'x/Px; ); 
gxd est le gain total de la boucle de transmission discrète, incluant le gain propre du système 
et les gains équivalents des capteurs (Kx),  pour la variable contrôlée x; x  =  {id,  iq,  Av v}; 
• Boucl e de courant id: 
ciidd = Sid-2; gidd  = [SPid-l-(2aidd)]; Zidd  = (Pid-aiddVgidd', kdd = (2giddL)l[(-Vdc  )KiTs2\, 
• Boucl e d e courant /,: 
Uigd = Siq-l; giqd  - Piq-Uiqd',  kiqd  = 2giqdLl[(-Vdc )  Ki Ts2], 
• Boucl e de déséquilibre des tensions DC Avdc: 
UAvd = -CAV-I+SAV',  gAvd  = 5 f Av-^Av-[«Avd(^Ai'+l)]; ZAvd  =  [^Ai'-(OAvrf^Av)]/gAvd; 
A^vd = (gAvd  Cdc  0.15)1  [V2 a I*Rdc.n(l-eAv)  Ky\,  eAv  = exp(-ai5Ts2); 
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• Boucl e de tension DC total e Vdc: 
Cyd =  -Cy-l+Sy-, gvd  = 5Pv-^.-[avd(^v+1 )]; Zvd  = [Pv-(avdey)Vgvd',  kyd  =  (gvd «. Cdc  Vdcy  [6 
V(l-^v) Ky],ay =  exp[(To-a/5) Ts2]; 
ANNEXE VII 
EXPRESSIONS ANALYTIQUES ET NUMERIQUES DES CONTROLEURS DE LA 
COMMANDE PAR COMPENSATION DE NON-LINEARITE 
• Boucl e de courants idq: 
Qi = -exp(-2t^cOoiTs) 
bi = 2 e\p(-^(Oo,Ts) cos(cOoiTs,fI^) 
Ci= \-(bi+ai) 
• Boucl e de déséquilibre des tensions DC Avdc: 
Zdv = 2COS(ÛIAVTS-,JI-,^^ )e\p(-i^û^AvTs)  +  exp(-pi,yTs), 
kdv = [exp(-2^û)oAyTs)+( 2cos(ûiAvTsy[r^)  exp(-,^ûJbAvTs)  exp(-pAvTs))+mTsKy), 
Odv = [ZAV  +( exp(-2^ûJbAvTs) exp(-pAyTs))]l(kAyTsKy), 
O-Av -  -(  Zdv  + kdv  Ts  Ky  Odv),  bAv  =  -(  1 -2Zdv + kdv  Ts  Ky), 
CAV = (2-Zdv), dAv — kdv Ts Ky, CAV = kdv Ts Ky adv 
• Boucl e de tension DC totale Vd^ : 
Zv = 2cos(ûi,yTs^l-<^^ )  exp(-<^CDoyTs) + exp(-pyTs), 
ky = [exp(-2^(OoyTs) + (2cos((iiyTs,[r^) exp(-^û}e,yTs)  exp(-pyTs))-i-l]l(TsKy), 
Qy = [Zy +( exp{-2(^û)oyTs) exp(-pyTs))]l(kyTsKy), 
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